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Abstract
In questo lavoro di tesi è stato sviluppato un generatore di segnali sinusoidali
di stimolo per applicazioni di impedenziometria, basato su circuiti switched ca-
pacitor. Nel particolare si è dato inizio ad un processo di ottimizzazione di una
soluzione precedente, volto principalmente alla riduzione dell’ingombro e della
complessità generale.
Gli obiettivi della nuova soluzione sono pertanto quelli di mantenere la stessa
funzionalità e di garantire le stesse prestazioni, riducendo considerevolmente
l’occupazione di area e semplificando l’intero sistema.
Il generatore sinusoidale è costituito da due blocchi principali: una rete di azione
che genera e impone la tensione sinusoidale e una rete di reazione che impone la
tensione continua ed elimina l’offset. Il blocco di azione è realizzato tramite un
integratore e un array di capacità pesate sinusoidalmente. Le capacità vengono
fatte commutare tra due diversi valori di tensione, e in questo modo producono
una carica proporzionale alla differenza di due punti adiacenti della sinusoide.
La carica prodotta dalla commutazione delle capacità viene via via sommata dal-
l’integratore, costruendo così il profilo della sinusoide.
La rete di reazione per il controllo della tensione continua è basata sulla struttu-
ra di un convertitore D/A switched capacitor, in grado di fornire in uscita una
tensione tempo continua priva di offset e rumore flicker. Tutto il sistema fa uso
di due amplificatori operazionali. Il primo amplificatore viene utilizzato per rea-
lizzare l’integratore. Esso deve poter pilotare grandi carichi capacitivi, e perciò è
costituito da una topologia a due stadi, con stadio di uscita in classe AB. Il secon-
do è un amplificatore di ausilio che genera una tensione di riferimento, la quale
costituisce il target finale della componente continua di uscita. Esso è costituito
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da uno stadio differenziale folded cascode convenzionale.
Ai fini dell’applicazione gli amplificatori operazionali risultano sovradimensio-
nati, sopratutto perché la presenza di uno stadio di ingresso differenziale non
è necessaria. Il compito degli amplificatori è solo quello di amplificare e inver-
tire il segnale, e quindi è sufficiente utilizzare amplificatori invertenti a singolo
ingresso. Un primo lavoro di questo elaborato è stato quindi quello progettare
un amplificatore invertente a singolo ingresso ed in classe AB, da utilizzare nella
rete di azione. Questo amplificatore è basato su una topologia che rappresenta
lo stato dell’arte per quanto riguarda gli amplificatori operazionali con uscita in
classe AB, adatti a lavorare con basse tensioni di alimentazione. A tale topologia
è stato introdotto un contributo innovativo volto ad ottenere un amplificatore in-
vertente a singolo ingresso. L’amplificatore di ausilio è stato invece sostituito da
uno stadio source comune cascode. Comparati con le versioni precedenti, questi
amplificatori consentono di ottenere le stesse funzionalità, ma con un consumo
di potenza e una occupazione di area significativamente ridotti.
L’utilizzo del convertitore D/A switched capacitor comporta una serie di pro-
blematiche, che hanno portato verso una eccessiva complicazione della rete di
reazione. Un secondo lavoro di questa tesi è stato quindi quello di sviluppare
una nuova rete, la quale, facendo uso di un DAC resistivo, consente di sempli-
ficare notevolmente l’intero sistema, con vantaggi sia in termini di performance
sia, soprattutto, in termini di ingombro.
I risultati finali di questo lavoro di tesi hanno permesso di ottenere un generato-
re integrato di segnali sinusoidali in grado di pilotare un ampio range di carichi
capacitivi e adatto a lavorare con basse tensioni di alimentazione e che, rispetto
al sistema precedente, mantiene le stesse funzionalità e garantisce le stesse pre-
stazioni e, al tempo stesso, riduce significativamente l’ingombro, la complessità
generale e il consumo di potenza.
ii
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Introduzione
I sensori sono uno degli elementi più importanti che nell’ultimo decennio ha per-
messo l’evoluzione dei circuiti integrati verso nuovi prodotti e nuove applicazio-
ni. In particolare, si è sviluppato un grande interesse verso i sensori di specie
chimiche in fase liquida e gassosa.
I sensori elettrochimici vengono monitorati tramite tecniche di impedenziome-
tria e voltammetria. Gli strumenti per l’applicazione di queste tecniche non han-
no avuto la stessa spinta verso l’integrazione riservata ai sensori e, pertanto, per
effettuare le misure di interesse è necessario ricorrere a costose e voluminose ap-
parecchiature da laboratorio, in quanto la maggior parte dei dispositivi integrati
presenti sul mercato non rispondono alle reali necessità di tali tecniche.
Questo lavoro di tesi si inserisce all’interno del suddetto scenario. Nel particolare,
si è dato inizio ad un processo di upgrade di una preesistente soluzione integrata,
con lo scopo principale di ridurne l’ingombro e la complessità generali.
Il lavoro si è incentrato maggiormente nello sviluppo di una nuova soluzione per
la generazione delle forme d’onda di stimolo dei sensori. Il sistema è basato su
una architettura switched capacitor, in grado di produrre un segnale di uscita
tempo continuo e privo di offset e rumore flicker. La soluzione realizzata man-
tiene le stesse funzionalità e garantisce le stesse prestazioni di quella precedente,
apportando una riduzione del consumo di potenza, una considerevole riduzione
dell’occupazione di area e semplificando l’intero sistema.
Nel Capitolo 1 vengono introdotti i sistemi switched capacitor, riportando alcuni
esempi di circuiti elementari. Viene inoltre discusso il precedente sistema per la
generazione dei segnali di stimolo.
Nel Capitolo 2 sono riassunti i principali problemi dei circuiti switched capacitor.
Nel Capitolo 3 viene analizzato un ulteriore problema dei circuiti switched capa-
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citor, ossia quello della presenza di glitch sulle tensioni campionate. Viene quindi
proposta una soluzione integrata a tale problema.
Nel Capitolo 4 viene discusso un amplificatore operazionale basato su una ar-
chitettura switched capacitor. Inoltre viene presentato un amplificatore a singolo
ingresso e in classe AB, da utilizzare come stadio interno dell’operazionale swit-
ched capacitor e del nuovo generatore di forme d’onda.
Nel Capitolo 5 viene discusso il nuovo generatore di forme d’onda e descritta la
sua implementazione.
Nel Capitolo 6 sono riassunti i risultati ottenuti dalle simulazioni dell’amplifica-
tore a singolo ingresso, dell’amplificatore operazionale switched capacitor e del
generatore di forme d’onda.
2
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Sistemi switched capacitor
I sistemi switched capacitor (SC) sono sistemi tempo discreto che oggi costitui-
scono una delle classi più ampiamente utilizzate per processare segnali analogici
con circuiti integrati MOS.
La diffusione su larga scala dei circuiti SC si è avuta verso la fine degli anni ’70
e il loro impatto nella progettazione di sistemi elettronici integrati fu una vera e
propria rivoluzione, tanto da essere considerata una delle invenzioni più signifi-
cative della storia degli ICs.
Considerando, ad esempio, la realizzazione di filtri, d’un tratto era possibile ser-
virsi di una tecnica semplice e compatta per ottenere in modo accurato le elevate
costanti di tempo necessarie per processare segnali a bassa frequenza. L’accura-
tezza deriva dal fatto che queste costanti di tempo sono determinate da rapporti
di capacità, i quali, dipendendo dal matching di dispositivi nei circuiti integrati,
possono essere impostati in maniera abbastanza precisa (un errore dello 0.1 pre-
cento). Questa accuratezza è almeno due ordini di grandezza superiore a quella
ottenibile con le usuali costanti RC basate su resistori e condensatori integrati.
Una volta determinati accuratamente i coefficienti temporali, la risposta in fre-
quenza resta una funzione della frequenza di un clock di riferimento. Come no-
to, è possibile ottenere frequenze di clock molto precise utilizzando oscillatori al
quarzo.
Un altro motivo che ha favorito la diffusione dei sistemi SC è che essi si prestano
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in maniera ottimale ad essere implementati in tecnologia CMOS, all’epoca ormai
pronta a dominare la scena dell’elettronica analogica integrata.
Sebbene la nascita dei sistemi switched capacitor venga normalmente associata
al periodo di fine anni ’70, essa risale in realtà a circa un secolo prima e venne
pubblicata su uno dei più famosi libri scientifici di sempre.
Nel 1873, James Maxwell pubblicò un’idea per misurare il valore della capacità di
un condensatore. Sul libro “A Treatise on Electricity and Magnetism” [1, p. 374-
375] Maxwell descrive come, facendo commutare con frequenza f0 la tensione ai
capi di una capacità tra due diversi valori, è possibile ottenere una corrente media
pari a quella che scorrerebbe in una resistenza di valore 1/(C ∗ f0) posta tra gli
stessi valori di tensione. Misurando la corrente media si può quindi risalire al
valore della capacità.
Si consideri il circuito SC di Figura 1.1a, dove V1 e V2 sono due tensioni continue.
Φ1 e Φ2 sono due fasi distinte, corrispondenti ognuna ad un semiperiodo di uno
stesso clock.
V
1
V
2
C
1
Φ
1
Φ
2
(a)
R
eqV
1
V
2
(b)
Figura 1.1: Equivalenza tra un resistore e uno switched capacitor. (a) Circuito SC, e (b)
resistore equivalente
C1 viene caricato a V1 in un semiperiodo e a V2 nell’altro, ad ogni ciclo di clock.
Pertanto la carica ∆Q1 che in ogni ciclo di clock viene trasferita dal nodo V1 al
nodo V2 è
∆Q1 = C1(V1 − V2)
Dato che questo trasferimento di carica si ripete ogni ciclo, dividendo per il pe-
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riodo di clock T0 si ricava la corrente media dovuta al continuo trasferimento
Im =
C1(V1 − V2)
T0
Associando questa corrente a quella che scorre nel resistore di Figura 1.1b
Ieq =
V1 − V2
Req
possiamo ricavare che le due sono uguali se
Req =
T0
C1
=
1
C1f0
che dimostra quindi la corrispondenza tra un circuito switched capacitor e una
resistenza.
Maxwell non indirizzò la sua idea direttamente ai circuiti SC così come li cono-
sciamo oggi, però è innegabile che essa contiene il principio di funzionamento
basilare di questi sistemi.
Il motivo per cui è stato necessario un secolo affinché essa venisse riscoperta e rie-
laborata in chiave diversa può essere riassunto dal principio generale per il quale
l’innovazione è una combinazione di creatività e valore, o, detto in altri termini,
non è sufficiente solo avere una grande idea, ma è necessario anche che qualcuno
abbia necessità di quella idea.
1.1 Motivazione degli switched capacitor
Analizziamo ora una delle ragioni principali per cui gli SC si coniugano egre-
giamente con gli amplificatori in tecnologia CMOS. Ricordiamo che, in modo da
ottenere elevati guadagni in tensione, la resistenza di uscita ad anello aperto di
un opamp CMOS viene massimizzata, raggiungendo le centinaia di kΩ. Natural-
mente è possibile abbassare questa resistenza senza degradare l’amplificazione,
semplicemente introducendo uno stadio di uscita a source follower. Tuttavia ciò
complica la topologia, introduce ulteriori penalizzazioni in termini di consumo
di potenza e prodotto guadagno-banda e, aspetto chiave con il continuo ridursi
delle tensioni di alimentazione, riduce significativamente la dinamica di uscita.
Si consideri l’amplificatore invertente tempo continuo di Figura 1.2a. Benché lar-
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gamente utilizzato con opamp a BJT, esso presenterebbe dei grossi problemi se
realizzato con opamp CMOS in quanto la resistenza R2 tende a ridurre drasti-
camente il guadagno ad anello aperto dell’amplificatore stesso, degradando la
precisione del circuito.
R
2
V
in
R
1
V
out
(a)
R
2
V
in
R
1
V
out
R
out
V
X
-A
v
V
X
(b)
Figura 1.2: (a) Amplificatore invertente tempo continuo, (b) circuito equivalente di (a)
Con riferimento al circuito equivalente di Figura 1.2b, possiamo scrivere
Vout = −Av
(
Vout − Vin
R1 +R2
R1 + V in
)
−RoutVout − Vin
R1 +R2
e quindi
Vout
Vin
= −R2
R1
·
Av − Rout
R2
1 +Av +
R2
R1
+
Rout
R1
Quest’ultima equazione implica che, comparato al caso Rout = 0, il guadagno
ad anello chiuso subisce una alterazione che, per Rout  R1, R2, risulta in un
inaccettabile degrado della accuratezza.
Nell’amplificatore invertente il guadagno ad anello chiuso viene imposto dal rap-
porto tra R2 e R1. In modo da evitare il problema precedentemente esposto, pos-
siamo pensare di sostituire le resistenze con delle capacità (Figura 1.3a). Così fa-
cendo, però, non è possibile impostare il punto di riposo dell’opamp. È necessario
aggiungere una resistenza elevata di reazione, come indicato nella Figura 1.3b.
Essa permetterà di ottenere il feedback in dc, lasciando pressoché inalterato il
comportamento ac dell’amplificatore nella banda di interesse.
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V
in
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1
V
out
C
2
(a)
V
in
C
1
V
out
C
2
R
F
(b)
Figura 1.3: (a) Amplificatore invertente con rete di reazione capacitiva, (b) utilizzo di
una resistenza per definire il punto di riposo
Questa soluzione ha il problema di avere una funzione di trasferimento di ti-
po passa alto, non idonea quindi all’amplificazione di segnali in continua o a
frequenza molto bassa. La funzione di trasferimento è data da
Vout
Vin
(S) = − RFC1S
1 +RFC2S
dalla quale si può facilmente ricavare che
Vout
Vin
≈ −C2
C1
solo se ω  1/(RFC2). Si
potrebbe rimediare aumentando C2 e RF , ma molte applicazioni richiederebbero
valori assolutamente proibitivi.
È a questo punto che entrano in scena i circuiti switched capacitor, con i quali è
possibile utilizzare una rete di reazione capacitiva e al tempo stesso imporre il
punto di riposo.
Consideriamo il circuito SC di Figura 1.4, dove l’amplificatore operazionale ha
un guadagno infinito e si considerano nulli i suoi contributi di offset e rumore.
Il funzionamento di questo oggetto può essere studiato considerando due fasi:
1. S1 e S2 sono chiusi e S3 aperto (Figura 1.5a)
2. S1 e S2 sono aperti e S3 chiuso (Figura 1.5b)
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V
in
C
1
V
out
C
2
S
2
S
1
S
3
Figura 1.4: Amplificatore switched capacitor
C
1
V
out
V
C1
V
in
(a)
C
1
V
out
C
2
V
C1
V
C2
(b)
Figura 1.5: Circuito di Figura 1.4 in (a) fase 1 e (b) fase 2
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Possiamo scrivere le tensioni ai nodi del circuito e ai capi delle capacità (in riferi-
mento ai segni indicati nelle figure) in modo distinto nelle due fasi1.
Nella prima fase
V
(1)
out = 0
V
(1)
C2
= 0
V
(1)
C1
= −Vin − V (1)out = −Vin
Nella seconda fase la tensione ai capi di C1 cambia, quindi dovrà cambiare la sua
carica. Per via del corto circuito virtuale questa carica non può provenire dal-
l’amplificatore, quindi ciò che succede è un trasferimento di carica tra le capacità
presenti. La variazione di carica di C1 è pari a
∆QC1 = C1
(
V
(2)
C1
− V (1)C1
)
e quindi nella seconda fase si ha
V
(2)
C1
= 0
V
(2)
C2
=
∆QC1
C2
=
C1
C2
(
V
(2)
C1
− V (1)C1
)
V
(2)
out = V
(2)
C2
= Vin
C1
C2
Dall’ultima equazione si deduce quindi che il circuito amplifica il segnale di
ingresso di un fattore C1/C2.
Rispetto ad una implementazione tempo continuo, ci sono diversi aspetti fonda-
mentali che caratterizzano il circuito analizzato. Nella fase 1 l’uscita viene portata
a zero e non vi è alcuna amplificazione. La capacità C1 segue il segnale di ingres-
so, il quale viene campionato al termine della fase stessa. Nella fase 2 sarà questo
valore campionato quello che subirà l’amplificazione, e qualsiasi variazione del
segnale di ingresso verrà ignorata.
Quanto appena esposto evidenzia chiaramente il comportamento tempo discre-
to dei circuiti switched capacitor: l’uscita si trova ad un valore valido solo nella
seconda fase, per cui è necessario che i sistemi a valle lo prelevino solo durante
1La fase a cui ci si riferisce verrà d’ora in avanti indicata con un apice sulle grandezze
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questa fase.
Altro aspetto caratteristico degli SC è che la configurazione del circuito cambia
considerevolmente da una fase all’altra. Questa questione richiede che venga
posta particolare attenzione a eventuali problemi di stabilità.
1.2 Integratore switched capacitor
Andiamo ora ad analizzare una implementazione di un integratore SC, elemento
essenziale dei filtri SC e dei sistemi sviluppati in questo lavoro di tesi. Il circuito
è riportato in Figura 1.7.
L’integratore aggiorna l’uscita nella transizione dalla fase 1 alla fase 2, producen-
do un transitorio che, quando finito, presenta un’uscita sempre valida. L’uscita
deve andare a regime entro la fine della fase 2 e poi è valida durante tutta la fa-
se 1. Chiaramente non esiste alcuna assunzione riguardo al segnale di ingresso,
il quale può variare senza nessuna correlazione con le fasi di funzionamento del
circuito e questo non è un problema in quanto il segnale viene campionato alla
fine della fase 1.
Φ
1
Φ
2
nT-T nT-T/2 nT
Φ
1
Φ
2
t
Figura 1.6: Temporizzazione delle fasi di funzionamento
V
in
(t)
C
1
C
2
Φ
1
V
out
(t)
Φ
2
Φ
1
Φ
2
Figura 1.7: Integratore switched capacitor non invertente
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V
in
(nT-T) C1
C
2
V
out
(nT-T)
(a)
C
1
C
2
V
out
(nT-T/2)
V
in
(nT-T/2)
(b)
Figura 1.8: Circuito di Figura 1.7 in (a) fase 1 e (b) fase 2
Per studiare i sistemi switched capacitor è utile fare uso della trasformata Z. Si
osservi la Figura 1.6 per comprendere gli istanti temporali ai quali ci si riferisce.
Analizziamo il sistema guardando il comportamento delle cariche. Assumiamo
che l’uscita si trovi, al tempo (nT − T ), ad un valore iniziale di vout(nT − T ), per
cui la carica di C2 è pari a C2Vout(nT − T ). In questo istante (che si osservi essere
la fine della della fase 1) il segnale di ingresso viene campionato e quindi la carica
di C1 risulta essere C1Vin(nT − T ). Nella fase 2, C1 è costretto a scaricarsi (in
quanto entrambi i suoi terminali si trovano a potenziale nullo) e la sua carica si
trasferisce in C2. Va osservato che il terminale di C1 connesso a ground è diverso
tra le due fasi o, detto diversamente, il terminale che si connette a C2 non è quello
che prima era connesso a Vin, bensì quello che prima si trovava a ground. Questa
connessione “inversa” fa si che Vout incrementi quando Vin è positivo, quindi
l’integratore è di tipo non invertente.
Possiamo scrivere l’equazione della carica alla fine della fase 2
C2Vout(nT − T/2) = C2Vout(nT − T ) + C1Vin(nT − T )
Siamo interessati ad individuare la carica di C2 alla fine della fase 1 (ossia a nT ).
Si osserva che durante tutta la fase 1, la carica di C2 resta invariata e quindi la sua
carica al tempo (nT ) è uguale a quella che aveva al tempo (nT − T/2), ossia
C2Vout(nT ) = C2Vout(nT − T ) + C1Vin(nT − T )
Dividendo per C2 e utilizzando la notazione tempo discreta Vo(n) = Vout(nT ) e
Vi(n) = Vin(nT ), possiamo scrivere per il circuito di Figura 1.7 la relazione tempo
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discreto
Vo(n) = Vo(n− 1) + C1
C2
Vi(n− 1)
Passando alla traformata Z
Vo(Z) = Z
−1Vo(Z) +
C1
C2
Z−1Vi(Z)
dalla quale ricaviamo la funzione di trasferimento
H(Z) =
C1
C2
Z−1
1− Z−1 =
C1
C2
1
Z − 1 (1.1)
Quindi anche per l’integratore, il guadagno dipende da un rapporto di capacità,
ottenibile in modo preciso nei circuiti integrati.
È opportuno osservare che l’equazione ricavata è valida solo negli istanti (nT ) (al-
la fine della fase 1). Non fornisce alcuna informazione sulla tensione di uscita in
istanti diversi, però, con l’eccezione del transitorio che si ha all’inizio della fase 2,
la tensione resta costante all’interno delle fasi, il che è equivalente a campionare
il segnale e usare il campione come ingresso per un circuito sample/hold.
Per ottenere un integratore invertente, si può utilizzare lo stesso circuito di Fi-
gura 1.7, ma con le fasi degli switch alla destra di C1 scambiate, come indicato
in Figura 1.9. In questa configurazione, la carica di C2 non cambia nella fase 2,
V
in
(t)
C
1
C
2
Φ
1
V
out
(t)
Φ
1
Φ
2
Φ
2
Figura 1.9: Integratore switched capacitor invertente
quindi possiamo scrivere
C2Vout(nT − T/2) = C2Vout(nT − T )
Inoltre durante questa fase C1 viene completamente scaricato.
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Nella fase 1, C1 si carica a Vin(t). Tuttavia, la corrente necessaria per caricare C1,
passa attraverso C2, cambiando la sua carica della stessa quantità. Alla fine della
fase 1, la carica di C2 è pari alla carica necessaria per caricare C1 meno la sua
vecchia carica:
C2Vout(nT ) = C2Vout(nT − T/2)− C1Vin(nT )
In maniera simile a quanto fatto precedentemente, possiamo proseguire scriven-
do
Vo(n) = Vo(n− 1)− C1
C2
Vi(n)
e passando alla trasformata Z
H(Z) = −C1
C2
1
1− Z−1 = −
C1
C2
Z
Z − 1 (1.2)
Dalla quale si può facilmente osservare il comportamento invertente.
In ultimo, confrontando le equazioni 1.1 e 1.2, si osserva una differenza nel nu-
meratore del secondo termine. La presenza di Z−1 nella 1.1 indica un ritardo di
un periodo tra ingresso e uscita, mentre la sua assenza nella 1.2 indica che non vi
è alcun ritardo. Per questi motivi spesso ci si riferisce alla soluzione non inverten-
te come integratore tempo discreto ritardato, mentre alla soluzione invertente come
integratore tempo discreto delay-free.
1.3 Generatore di segnali sinusoidali
Come secondo esempio, in questa sezione viene presentato un generatore di se-
gnali sinusoidali (DSG, direct sinusoidal generator), realizzato con switched ca-
pacitor, sviluppato in recenti lavori di tesi [2][3]. Affronteremo l’analisi di questo
circuito in quanto, parte del lavoro della presente tesi ha riguardato lo sviluppo
di una versione ottimizzata dello stesso.
Generalmente la generazione di forme d’onda sinusoidali viene affidata a siste-
mi oscillatori, ma diverse motivazioni hanno spinto lavori precedenti al presente
[2][3] verso la soluzione di cui andremo a parlare.
Il generatore sinusoidale è costituito da due blocchi principali: una rete di azione
che genera e impone la tensione sinusoidale e una rete di reazione che impone la
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tensione continua ed elimina l’offset.
Il blocco di azione, riportato in Figura 1.10, è realizzato tramite un integratore e
un array di capacità pesate sinusoidalmente.
C
F
V
out
V
A
V
B
C
2
C
1
C
64
A
1
V
X
V
CM
Rete di 
Reazione
S
64
S
2
S
1
Figura 1.10: Generatore di segnali sinusoidali
1.3.1 Array di capacità
L’array di capacità che permette di produrre il segnale sinusoidale è costituito da
64 capacità pesate sinusoidalmente secondo la seguente relazione
Ci = C0
[
sin
( pi
64
i
)
− sin
( pi
64
(i− 1)
)]
(1.3)
dove C0 è la capacità totale dell’array
C0 =
64∑
i=1
Ci (1.4)
In questo modo, quando una capacità commuta tra i due valori di tensione VA e
VB
2, viene prodotta una carica proporzionale alla differenza di due punti adia-
centi della sinusoide. La carica prodotta dalla commutazione delle capacità viene
via via sommata dall’integratore, costruendo così il profilo della sinusoide. Le
capacità vengono fatte commutare in maniera sequenziale.
In riferimento alla Figura 1.10, assumendo una tensione iniziale VREF ai capi di
2VA e VB sono due riferimenti di tensione, ottenibili attraverso un circuito bandgap
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tutte le capacità, la tensione VX è uguale a VREF . Quando la prima capacità C1
commuta da VA a VB viene prodotta una carica Q1 e la tensione VX diventa
V
(1)
X = VREF +
Q1
C0
= VREF +
C1
C0
(VB − VA)
Quando vengono fatti commutare le successive M capacità, VX diventa
V
(M)
X = VREF +
1
C0
M∑
i=1
Ci (VB − VA)
la quale, usando la 1.3 e la 1.4 diviene
V
(M)
X = VREF + sin
( pi
64
M
)
(VB − VA)
Ne consegue che, facendo commutare sequenzialmente tutte le capacità da C1 a
C64 da VA a VB , VX traccia un semiperiodo della funzione seno. Per tracciare il
restante semiperiodo, le capacità vengono fatte commutare in sequenza inversa
da C64 a C1 da VB a VA. Il risultato è una tensione lineare a tratti, come visibile
in figura Figura 1.11, i cui gradini sono prodotti ogni volta che una capacità com-
muta.
L’ampiezza della sinusoide risultante sarà pari a VB − VA e quindi è possibile
variarla semplicemente variando queste due tensioni di riferimento.
Figura 1.11: Un periodo della tensione VX lineare a tratti (in rosso) che approssima una
sinusoide (in nero)
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Si deve osservare che avendo a disposizione 64 capacità, può essere generato un
numero massimo di 128 campioni per un singolo periodo della sinusoide. Se
più capacità vengono fatte commutare contemporaneamente, vengono generati
meno campioni in un periodo (ottenendo gradini più alti), il che significa una fre-
quenza maggiore a scapito della purezza spettrale del segnale.
Ovviamente la frequenza della sinusoide può essere variata anche cambiando la
frequenza del clock con il quale vengono fatti commutare i deviatori. La frequen-
za della sinusoide di uscita può essere impostata secondo la formula seguente:
fs =
fck
N · nsample
dove fck è la frequenza del clock di riferimento e N è una parola digitale che
divide tale frequenza.
Utilizzando una frequenza di clock pari a 10MHz e fissando N = 1, la minima
frequenza della sinusoide ottenibile è di 78.125kHz. Pertanto, volendo ottenere
una frequenza minima pari ad 1Hz, il valore massimo di N sarà 78125.
1.3.2 Tensione sinusoidale di uscita
A questo punto vogliamo ricavare la tensione sinusoidale di uscita. Possiamo
sostituire l’array di capacità con il suo circuito equivalente di Thévenin, come
mostrato in Figura 1.12.
C
F
V
outA1
V
CM
Rete di 
Reazione
V
X
(t)
C
0
Figura 1.12: Generatore di segnali sinusoidali con il circuito equivalente di Thévenin
dell’array di capacità
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Trascurando la rete di reazione, è facile riconoscere la struttura di un amplificato-
re invertente. Pertanto la tensione di uscita relativa alla sola sinusoide può essere
rapidamente scritta come:
V
(M)
out−sin = −
C0
CF
sin
( pi
64
M
)
(VB − VA)
1.3.3 Controllo della tensione continua
Per realizzare la rete di reazione per il controllo della tensione continua si è adot-
tata una soluzione basata sulla struttura di un DAC switched capacitor [4] in
grado di fornire in uscita una tensione tempo continua priva di offset e rumore
flicker.
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Figura 1.13: Circuito switched capacitor per la generazione della tensione continua
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Tale struttura è stata modificata come in Figura 1.13, in modo da tenere in con-
siderazione il valore medio della sinusoide di uscita. L’amplificatore “A1” è lo
stesso di quello di Figura 1.10.
Rispetto alla soluzione originale è stata aggiunta una nuova capacità CU2, di va-
lore uguale a CU1, necessaria a calcolare il valore medio della sinusoide. Questo
valore viene determinato calcolando la media tra due campioni di Vout presi ad
una distanza pari a metà periodo della sinusoide. Un ciclo di conversione con-
siste di quattro fasi, indicate in Figura 1.14. In Figura 1.15, invece, si può osser-
vare la configurazione della rete in ognuna delle 4 fasi. Per l’analisi che segue
trascureremo i contributi dell’offset e del rumore.
2 4
t
C1
t
C2
1 3
Figura 1.14: Suddivisione delle fasi di funzionamento del circuito in relazione ad un
periodo della sinusoide
Nella fase 1 le capacita CDi del DAC vengono collegate a VA e le capacità CU1 e
CU2 a VB .
Nella fase 2 le capacità CU vengono collegate a cavallo di A2. Le capacità CDi
vengono fatte commutare verso ground e iniettano nelle CU la carica necessaria
per permettere ad A2 di sintetizzare la tensione VDAC desiderata. La VDAC è il
target di tensione che la componente DC della sinusoide dovrà assumere e viene
ora memorizzata in CU1 e CU2.
Nella fase 3 la capacità CT viene staccata dall’ingresso di A1 e posta a cavallo di
A2. Un terminale di entrambe le CU viene connesso a V out. Di conseguenza la
tensione ai capi della capacità CT assume un valore proporzionale alla differenza
tra il valore attuale di Vout e la tensione target VDAC
VCT =
VoutCU1 + VoutCU2 − VDAC(CU1 + CU2)
CT
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(d) Fase 4
Figura 1.15: Configurazione del circuito di Figura 1.13 nelle 4 fasi
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Nella fase 4 la capacità CU1 viene disconnessa da Vout e lasciata flottante, in mo-
do da memorizzare il primo campione della sinusoide. All’inizio della fase 4
(tempo tc1) possiamo scrivere
VCT =
Vout(tc1)CU1 + VoutCU2 − VDAC(CU1 + CU2)
CT
Quando inizia un nuovo ciclo, la capacità CT viene riportata agli ingressi di A1 e
la CU2 viene staccata da Vout memorizzando il secondo campione. Indicando con
tc2 l’istante al quale CT viene disconnessa da A2, scriviamo
VCT =
Vout(tc1)CU1 + Vout(tc2)CU2 − VDAC(CU1 + CU2)
CT
Questa tensione produrrà (tramite la CF ) una variazione della Vout pari a
∆Vout = −CT
CF
VCT = −2CU
CF
(
Vout(tc1) + Vout(tc2)
2
− VDAC
)
(1.5)
dove è stato considerato CU1 = CU2 = CU . Facendo in modo che gli istanti tc1 e
tc2 siano distanti esattamente metà periodo della sinusoide (ossia ω(tc2−tc1) = pi),
la tensione media
Vmv =
Vout(tc1) + Vout(tc2)
2
coincide con il valor medio della sinusoide. Si capisce quindi che la correzione
∆Vout dell’equazione 1.5 è proporzionale alla differenza tra il valor medio della si-
nusoide e la tensione target VDAC . Utilizzando il teorema del valore finale, è pos-
sibile dimostrare che la correzione ∆Vout fa sì che il valor medio della sinusoide
tenda asintoticamente alla tensione VDAC .
Deve essere osservato che, mantenendo a ground tutte le capacità dell’array si-
nusoidale, il sistema di reazione si comporta come il DAC di [4] e di conseguen-
za, variando il codice digitale di ingresso, è possibile ottenere differenti forme
d’onda, come ad esempio rampe di tensioni.
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Problemi dei circuiti switched
capacitor
2.1 Elementi costitutivi dei circuiti switched capacitor
Un circuito switched capacitor viene realizzato con l’utilizzo di alcuni elementi
di base quale gli opamp, le capacità, gli switch e segnali di clock non sovrapposti.
Di seguito daremo una descrizione di questi elementi e le loro più importanti non
idealità rispetto al loro utilizzo con gli SC.
2.1.1 Opamp
Nel Capitolo 1 si sono analizzati alcuni sistemi SC, per i quali è stato considerato
un comportamento ideale degli opamp. Le non idealità di questi amplificatori
chiaramente hanno un certo impatto sul sistema SC in cui vengono utilizzati.
I problemi principali riguardano il guadagno in continua, il prodotto guadagno
banda e il margine di fase, lo slew-rate e l’offset.
Il guadagno in continua per applicazioni SC varia di solito tra i 40 e gli 80dB.
Bassi guadagni portano ad errori nei coefficienti della funzione di trasferimento
tempo discreto dell’intero circuito.
Il prodotto guadagno banda fornisce una indicazione del comportamento dina-
mico del sistema per piccoli segnali. Esso è strettamente legato alla massima fre-
quenza di clock che può essere utilizzata per la commutazione delle capacità, in
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quanto l’uscita dell’amplificatore deve avere tempo a sufficienza per portarsi a
regime prima che avvenga un nuovo cambiamento di fase.
Il carico dei circuiti SC è sempre puramente capacitivo e, sebbene questo per-
metta di mantenere alto il guadagno ad anello aperto dell’amplificatore, impatta
negativamente sul margine di fase. Valori di capacità troppo elevati possono por-
tare ad avere margini di fase negativi, con conseguenti problemi di instabilità del
circuito.
Lo slew-rate finito di un opamp può limitare la massima frequenza di clock utiliz-
zabile, in quanto nei circuiti SC la carica deve essere trasferita con elevata velocità
da una capacità ad un altra. È molto comune che nel momento del trasferimento
di carica, l’opamp raggiunga lo slew-rate limite.
La presenza di offset nell’amplificatore può portare ad eccessivi valori di offset
in uscita al circuito, a seconda della topologia. Fortunatamente, ai circuiti SC
possono essere applicate con relativa semplicità le tecniche di compensazione di-
namica dell’offset, quali l’autozero (AZ) e la correlated double sampling (CDS), che
permettono di eliminare in uscita sia l’offset sia il rumore a bassa frequenza.
2.1.2 Capacità
Le capacità nei circuiti integrati sono realizzate utilizzando due strati conduttivi,
tra i quali viene ridotto lo spessore del dielettrico interposto. Facendo riferimento
alla Figura 2.1a la capacità C voluta è determinata dall’area di intersezione tra i
due strati conduttivi. Tuttavia, dato che il substrato alle variazioni è connesso a
ground, esistono anche due capacità parassite: Cp1 tra il layer inferiore e il sub-
strato e Cp2 tra il layer superiore e il substrato. Il modello completo per una sin-
gola capacità integrata risulta quindi essere quello mostrato in Figura 2.1b. Que-
ste capacità parassite possono risultare di valore significativo (talvolta il 20% del
valore di C), e pertanto introdurre errori nei coefficienti della funzione di trasfe-
rimento del circuito SC. A seconda della topologia utilizzata è possibile annullare
completamente il contributo di queste capacità. Ad esempio, la configurazione
degli switch dell’integratore SC di Figura 1.7 permette a quest’ultimo di essere
immune a tutte le capacità parassite presenti.
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Figura 2.1: Una condensatore integrato: (a) costruzione fisica e (b) modello circuitale
2.1.3 Switch
I requisiti principali di uno switch per i circuiti SC sono quelli di avere una ele-
vata resistenza in stato di off (in modo da non scaricare le capacità), una bassa
resistenza in stato on e di non introdurre offset. Inoltre è importante che il ter-
minale di controllo non interferisca significativamente con il segnale informativo
che attraversa i due terminali dello switch.
Un altro dei motivi per i quali la tecnologia CMOS si presta molto bene per
l’implementazione dei circuiti switched capacitor è la possibilità di realizzare gli
switch in modo semplice.
Rimandiamo la trattazione degli switch MOSFET alla Sezione 2.2, in quanto alcu-
ni tra i principali problemi degli SC derivano direttamente dalle non idealità dei
MOSFET usati come switch.
2.1.4 Segnali di clock non sovrapposti
Come si è visto negli esempi del Capitolo 1, è necessario avere almeno una coppia
di segnali di clock di controllo. È importante che questi segnali non siano sovrap-
posti, in modo da garantire che non vi sia mai perdita involontaria di carica. Con
“ clock non sovrapposti ” si riferisce a due segnali logici alla stessa frequenza,
che però non si trovano mai contemporaneamente al livello logico alto, come è
possibile osservare in Figura 2.2a.
In Figura 2.2b è riportato uno dei metodi più semplici per ottenere una coppia
di segnali non sovrapposti. I blocchi di delay possono essere realizzati con un
numero pari di inverter in cascata.
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Figura 2.2: Clock non sovrapposti. (a) Segnali Φ1 e Φ2. (b) Una possibile
implementazione circuitale
2.2 Gli switch MOSFET
I transistori MOSFET soddisfano i requisiti richiesti dai circuiti SC, in quanto non
introducono offset e la resistenza è dell’ordine del GΩ in stato off e di pochi kΩ
in stato on. Per realizzare uno switch può essere utilizzato un singolo transisto-
re (NMOS o PMOS). In questo caso però il range di tensioni ai capi dello switch
non può raggiungere l’intero range di alimentazione, ma risulta limitato in alto
al valore di VDD − Vth per gli NMOS, e in basso al valore di |Vth| per i PMOS. Per
ottenere uno swing maggiore si possono utilizzare un NMOS e un PMOS con-
nessi in parallelo e pilotati in controfase, realizzando così una pass-gate. Inoltre
la pass-gate presenta una resistenza in stato di on complessivamente inferiore.
In Figura 2.3b è riportato l’andamento della Ron per un NMOS e un PMOS e la
resistenza equivalente di una pass-gate.
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Figura 2.3: (a) schematizzazione di una pass-gate. (b) resistenza in stato di on per un
NMOS, un PMOS e una pass-gate al variare della tensione di ingresso Vin
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Le non idealità principali degli switch MOSFET che riguardano applicazioni SC
sono l’iniezione di carica di canale e l’accoppiamento capacitivo tra il segnale di
clock e i due terminali.
2.2.1 Iniezione di carica
Per capire l’iniezione di carica si faccia riferimento alla Figura 2.4. Quando il
MOSFET è acceso e la VDS ai suoi capi è piccola, la carica totale nello strato di
inversione vale approssimativamente:
Qch = WLCox(VDD − Vin − V th)
avendo considerato che il segnale di clock varia tra VDD e ground. Quando il
transistore si spegne, questa carica fluisce dal canale verso i terminali di source e
drain e viene iniettata nella capacità C e nella sorgente Vin. Dato che la resistenza
della sorgente Vin si assume essere molto bassa, la carica iniettata verso sinistra
non ha alcun effetto su questo nodo. La carica iniettata in C invece, comporta
una variazione della tensione ai suoi capi. È bene osservare che si ha iniezione di
carica (nel verso opposto) anche quando il transistore si accende. Però, dato che
la capacità è connessa alla tensione di ingresso attraverso la resistenza di canale,
l’errore che ne consegue risulta ininfluente.
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Figura 2.4: Uno switch NMOS in una semplice configurazione per evidenziare
l’iniezione di carica
L’iniezione di carica è un effetto molto complesso. È stato dimostrato che se il
segnale di clock ha un fronte di discesa molto ripido, la carica di canale si distri-
buisce equamente tra i due terminali, e quindi è possibile considerare che metà di
25
Capitolo 2 Problemi dei circuiti switched capacitor
essa va a finire nella capacità. La variazione della tensione di uscita può pertanto
essere scritta come
∆Vout = −WLCox(VDD − Vin − V th)
2C
Possiamo quindi scrivere la tensione di uscita (trascurando lo sfasamento tra Vin
e Vout) come
Vout = Vin − WLCox(VDD − Vin − V th)
2C
e ancora
Vout = Vin
(
1 +
WLCox
2C
)
− WLCox(VDD − V th)
2C
(2.1)
La 2.1 suggerisce che l’uscita devia dal valore ideale per due effetti: un coeffi-
ciente non unitario pari a 1 + WLCox/2C e una tensione di offset costante pari
a WLCox(VDD − V th)/2C. Quindi la tensione di uscita soffre di un errore del
guadagno e di un offset in continua.
Nella trattazione appena svolta, si è tacitamente considerata costante la tensione
di soglia Vth del MOSFET, ma in realtà, considerando anche la presenza di effetto
body, la tensione di soglia dipende dal segnale di ingresso:
Vth = Vth0 + γ(
√
|2ΨB + VBS | −
√
|2ΨB|) con VBS ≈ −Vin
Si deduce che l’iniezione di carica dipende dal segnale di ingresso e questo intro-
duce delle non linearità nella caratteristica ingresso-uscita.
In molte applicazioni gli errori del guadagno e dell’offset in continua possono
essere tollerati o corretti, mentre gli errori di non linearità no.
2.2.2 Clock feedthrough
In aggiunta all’iniezione di carica, uno switch MOSFET accoppia la capacitàC alle
transizioni del clock attraverso le capacità di overlap gate-drain e gate-source.
Quando il clock va alto, esso attraversa le capacità di overlap. Però, dato che
il MOSFET si accende, l’ingresso Vin viene connesso alla capacità C, la quale si
carica al valore di Vin stesso e il feedthrough non ha alcun effetto sul valore finale
di Vout.
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Figura 2.5: Clock feedthrough dovuto alle capacità di overlap
Quando il clock va basso, il MOSFET si spegne e si viene a formare un partitore
capacitivo tra la capacità di overlap (la gate-source nel caso di Figura 2.5) e la
capacità C. Di conseguenza il segnale di clock appare ai capi della capacità come
∆VC =
Cov
Cov + C
VDD
dove Cov è il valore della capacità di overlap
Cov = Cox ·W · LD
e LD è la porzione di gate che si sovrappone al drain/source.
Il valore di ∆VC è indipendente dal segnale di ingresso, e pertanto risulta essere
solo un offset costante nella caratteristica ingresso-uscita.
2.2.3 Rumore KT/C
Come noto, quando si carica una capacità attraverso una resistenza, si presenta
un rumore il cui valore efficace di tensione è
√
KT/C. Un effetto simile avviene
quando una capacità campiona una tensione attraverso uno switch MOSFET.
La resistenzaRon introduce rumore termico in uscita e, quando il MOSFET si spe-
gne, questo rumore viene campionato dalla capacità insieme al valore istantaneo
del segnale di ingresso. Può essere dimostrato che il valore efficace di tensione
del rumore campionato è ancora approssimativamente
√
KT/C [5].
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2.2.4 Riduzione dell’iniezione di carica e del clock feedthrough
Uno dei metodi più largamente utilizzato per la riduzione dell’effetto di iniezio-
ne di carica è l’utilizzo di dummy switch, come mostrato in Figura 2.6. Qui, uno
switch M2 con source e drain in corto viene posto in serie allo switch M1. Inoltre
i due clock che controllano gli switch sono in controfase. L’azione del dummy
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Figura 2.6: Aggiunta di un dummy switch per ridurre l’iniezione di carica e il clock
feedthrough
switch è quella di rimuovere la carica iniettata dallo switch principale. Quando
M1 si spegne inietta la carica, mentre M2 si accende e assorbe questa carica per
formare il suo canale. In modo da ottenere una cancellazione perfetta è necessa-
rio che la carica iniettata verso destra da M1 sia uguale alla carica totale richiesta
da M2. Se la carica di canale di M1 si distribuisse sempre equamente tra source e
drain, realizzando M2 con un area pari alla metà di M1 si otterrebbe sempre can-
cellazione dell’effetto di iniezione di carica. Però, come detto precedentemente,
stimare la percentuale di carica iniettata verso i due terminali è molto complesso,
pertanto ci si può aspettare generalmente solo una riduzione e non una completa
cancellazione dell’effetto.
Quando M2 si spegne, esso inietta la sua carica sui suoi terminali di source e
drain. Però dato che source e drain sono in corto, e dato che M1 è ormai acceso,
tutta la carica di M2 verrà iniettata verso la sorgente Vin. Pertanto l’iniezione di
carica da parte del dummy switch non ha alcun effetto sulla capacità C.
È interessante osservare cosa accade al clock feedthrough quando M2 è dimen-
sionato in modo tale da avere L2 = L1 e W2 = W1/2. Possiamo scrivere
Cov = Cox ·W · LD = C ′ov ·W
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con C
′
ov la capacità di overlap per unità di larghezza. Dato che L2 = L1, allora
anche LD2 = LD1. In riferimento alla Figura 2.7, segue che
−VCK W1C
′
ov
W1C
′
ov + C + 2W2C
′
ov
+ VCK
2W2C
′
ov
W1C
′
ov + C + 2W2C
′
ov
= 0
e quindi l’effetto complessivo del clock feedthrough sulla Vout è nullo.
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Figura 2.7: Eliminazione del clock feedthrough tramite l’utilizzo di dummy switch
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Problema dei glitch sulle tensioni
campionate
In questo capitolo verrà analizzato il problema della formazione di glitch su una
tensione, ogni qualvolta questa viene campionata. Successivamente verrà propo-
sta una soluzione a tale problema.
I circuiti SC presentano dei glitch di tensione quando un terminale di una capa-
cità viene fatto commutare da un nodo a potenziale V1 ad uno con potenziale V2
significativamente diverso.
Si faccia riferimento allo schema equivalente di un circuito di campionamento in
Figura 3.1a. Il generatore ideale Vth e la resistenza Rth costituiscono l’equivalente
di uscita di un amplificatore, con Vth la tensione che si vuole campionare. In una
prima fase, il terminale “+” della capacità Ch si trova ad una tensione V1. Nella
seconda fase questo terminale viene fatto commutare al nodo A, il quale, data l’i-
nerzialità della capacità, si sposterà temporaneamente verso V1 prima di ritornare
al valore di regime Vth, dando così luogo al glitch.
In Figura 3.1b è riportato l’andamento temporale della tensione Vout e di quella ai
capi della capacità, in riferimento alle due fasi.
Questi glitch possono essere problematici per vari motivi. Consideriamo ad esem-
pio che la tensione Vout sia l’uscita di un circuito bandgap, ovvero di un riferimen-
to di tensione. Generalmente esiste un unico bandgap all’interno di un IC, il quale
deve fornire una tensione precisa a tutti i sottocircuiti presenti. Ad esempio, come
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Figura 3.1: (a) Schema equivalente di un circuito di campionamento e (b) andamento
temporale delle tensioni
visto nella Sezione 1.3, il bandgap fornisce tensioni precise sia all’array di capaci-
tà sia al circuito di feedback per il controllo della tensione continua. I due sistemi,
seppur sincroni, campionano la tensione del bandgap in momenti diversi e può
succedere che uno dei due vada a campionare la Vout proprio in corrispondenza
di un glitch, rendendo completamente vana la funzione del bandgap stesso. Lo
stesso problema si presenterebbe nel caso in cui i sottocircuiti lavorassero in mo-
do totalmente asincrono tra di loro.
Similmente, i glitch introducono distorsioni e artefatti spettrali in tutti i casi in cui
la tensione Vout deve essere trattata come un segnale tempo continuo, ad esempio
quando essa è l’uscita di un DAC.
Una possibile soluzione per ridurre l’ampiezza del glitch è quella di inserire una
capacità CB come in Figura 3.2. In questo modo l’ampiezza del glitch risulterà
essere pari a
(Vth − V1) Ch
CB + Ch
Il problema di questa soluzione risiede nel fatto che, in modo da ottenere una ri-
duzione soddisfacente dell’ampiezza del glitch, il valore di CB deve essere eleva-
to (ordine del centinaio di nF ), il che obbliga l’utilizzo di un condensatore ester-
no, le cui dimensioni sarebbero uguali o addirittura maggiori dell’intero chip.
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Figura 3.2: Circuito di Figura 3.1a con l’aggiunta di una capacità CB
3.1 Riduzione dei glitch attraverso due fasi di
campionamento
In questa sezione viene proposta una soluzione integrata al problema dei glitch.
La formazione del glitch è dovuta al fatto che la tensione al terminale “+” di Ch
è, nel momento in cui esso si connette al nodo A, diversa dal valore di Vth. L’am-
piezza del glitch sarà tanto maggiore quanto più è grande la differenza Vth − V1.
L’idea alla base della soluzione qui presentata è quella di far sì che la tensione al
terminale positivo della capacità sia quanto più possibile prossima a Vth nel mo-
mento in cui esso viene connesso ad A.
Seguendo l’invenzione [6], per ottenere quanto esposto è possibile generare una
tensione Vbuff ≈ Vth tramite l’ausilio di un buffer aggiuntivo e inoltre suddivide-
re la fase Φ2 in due sottofasi Φ2g e Φ2f 1. Durante la sottofase “grezza” (Φ2g), il
condensatore viene connesso all’uscita del buffer e quindi caricato a Vbuff , men-
tre nella sottofase “fine” (Φ2f ) si completa il caricamento di Ch connettendolo al
nodo A. Dato che
Vbuff ≈ Vth ⇒ Vbuff − Vth ≈ 0
l’ampiezza del glitch sulla tensione Vout sarà pressoché trascurabile.
1I pedici “g” e “f ” significano rispettivamente “grezza” e “fine”
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In Figura 3.3 è riportato lo schema di principio della soluzione appena esposta, e
in Figura 3.4 l’andamento temporale delle tensioni di interesse.
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Figura 3.3: Aggiunta del buffer al circuito di Figura 3.1a per la riduzione dei glitch
Chiaramente l’uscita del buffer è affetta nuovamente dal glitch, ma questo non
è assolutamente un problema in quanto Vbuff è una tensione ausiliaria generata
solo per essere utilizzata esclusivamente in loco. Inoltre, il buffer non dovrà ave-
re caratteristiche particolari di precisione, in quanto il campionamento avviene
quando la capacità viene disconnessa dal riferimento e quindi quando essa è or-
mai collegata alla tensione non bufferizzata, e quindi precisa.
Per quanto riguarda la durata delle due sottofasi, in Figura 3.4 è riportato il caso
in cui esse corrispondano a metà della Φ2, ma questo costituisce solo un esem-
pio, in quanto la ripartizione tra le due è una scelta dipendente dalla particolare
applicazione.
Gli svantaggi di questa tecnica sono una maggiore complessità nella generazio-
ne dei segnali di controllo degli switch e il maggior utilizzo di area, dovuto
all’introduzione del buffer e alla logica aggiuntiva.
3.1.1 Il buffer
Lo scopo del buffer è quello di generare una tensione di ausilio, che pertanto,
come abbiamo visto, non ha necessità di essere precisa. Ciò vuol dire che le
specifiche di offset e rumore sono molto rilassate, prediligendo invece il mini-
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Figura 3.4: (a) Temporizzazioni delle fasi “grezza” e “fine” e (b) andamento temporale
delle tensioni del circuito di Figura 3.3
mo consumo di potenza e il minimo ingombro. Altra caratteristica importante è
la velocità, in quanto esso deve essere in grado di portare l’uscita a regime entro
il termine della fase grezza.
Nell’ottica di utilizzare questa tecnica all’interno del chip sviluppato in [3], di
seguito sono elencate le specifiche per la progettazione del buffer:
• Compatto
• Veloce
• Low voltage (1.5V )
• A basso consumo di potenza
• Con range di ingresso rail-to-rail
Sulla base di queste specifiche, il buffer è stato realizzato con una topologia OTA,
cortocircuitando poi l’ingresso invertente con l’uscita. Lo schema circuitale è ri-
portato in Figura 3.5. La struttura è costituita da due coppie differenziali di in-
gresso, necessarie per ottenere il range rail-to-rail. Per entrambe le coppie si può
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Figura 3.5: Schema circuitale del buffer OTA
riconoscere la struttura di un amplificatore folded cascode.
Per il corretto funzionamento del circuito e per far si che in tutte le condizioni di
funzionamento i transistori siano correttamente polarizzati, è necessario imporre
che:
I1 = 2 · I0
I2 = I1 − I0
2
I3 = I2 +
I0
2
= I1
Le dimensioni di ogni transistore possono essere ricavate scegliendo sempre la
lunghezza minima che lo polarizzi al limite della forte inversione e in saturazione.
La minima tensione di alimentazione di questo oggetto è limitata ad una tensione
gate-source e due tensioni di overdrive, che rientra nel limite minimo richiesto di
Vdd = 1.5V .
Un evidente punto di forza di questa topologia è il fatto che l’amplificatore risulta
essere tanto più stabile, quanto più è grande la capacità di carico, all’opposto
delle architetture a due stadi. Inoltre, di solito, risulta già stabile in assenza di
carico, grazie alle sole capacità di uscita intrinseche, e quindi non necessita di
alcun metodo di compensazione.
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3.1.2 Generazione dei segnali di controllo
Come detto precedentemente, la soluzione richiede la generazione dei segnali
digitali di controllo per la fase “grezza” e la fase “fine”.
In riferimento alla Figura 3.4a, le due sottofasi Φ2g e Φ2f possono essere ottenute
a partire dal segnale Φ2 tramite il circuito digitale di Figura 3.6a.
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Figura 3.6: (a) Circuito digitale per la generazione dei segnali Φ2g e Φ2f (b)
temporizzazione dei relativi segnali
Con questa configurazione, il ritardo τ impone la durata della fase “grezza”. Il
blocco di ritardo, mostrato in Figura 3.7, è realizzato sfruttando un inverter cur-
rent starved. Questa scelta offre la possibilità di poter imporre la durata delle due
fasi, semplicemente variando la tensione di polarizzazione VK .
V
K
Ck Ck
del
V
dd
Figura 3.7: Implementazione dell’elemento di ritardo τ
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Amplificatore operazionale SC
In questo capitolo viene discussa una topologia di amplificatore operazionale
tempo discreto (Figura 4.1)[7], realizzato utilizzando circuiti switched capacitor,
in grado di fornire un’uscita stabile durante tutto il periodo di clock, la quale, per
mezzo della tecnica CDS, risulta idealmente priva di offset e rumore flicker.
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Figura 4.1: Amplificatore operazionale SC
Per comprendere il funzionamento di questo oggetto e le sue principali caratteri-
stiche, analizzeremo gradualmente i singoli blocchi essenziali che lo compongo-
no.
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4.1 Principio di funzionamento
L’elemento di partenza che costituisce l’operazionale di Figura 4.1 è l’amplifica-
tore SC mostrato in Figura 4.2 e Figura 4.3. Esso è essenzialmente l’amplificatore
discusso nella Sezione 1.1, al quale viene applicata la tecnica CDS.
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Figura 4.2: Amplificatore SC CDS
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Figura 4.3: Circuito di Figura 4.2 in (a) fase 1 e (b) fase 2
In riferimento alle figure, si osserva che il terminale positivo di C1 viene connesso
prima a V1 e poi a V2, i quali rappresentano due generici segnali di ingresso.
In questo modo, durante la fase 2, C1 induce sul terminale invertente di A2 un
gradino pari alla differenza V1 − V2 = Vs.
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Il generatore Vn rappresenta l’offset e il rumore dell’amplificatore A2 riportati in
ingresso.
Determiniamo analiticamente gli effetti del segnale e del rumore sull’uscita.
Nella fase 1
V
(1)
C1
= V
(1)
1 − V (1)n
V
(1)
Ct
= −V (1)n
Al termine della fase 2 la tensione ai capi di C1 è V
(2)
C1
= V
(2)
2 − V (2)n e di conse-
guenza la sua variazione di carica complessiva è
∆QC1 = C1
(
V
(2)
C1
− V (1)C1
)
= −C1
(
V
(1)
1 − V (2)2
)
− C1
(
V (2)n − V (1)n
)
e quindi
V
(2)
Ct
= V
(1)
Ct
− ∆QC1
Ct
= −V (1)n +
C1
Ct
(
V
(1)
1 − V (2)2
)
+
C1
Ct
(
V (2)n − V (1)n
)
Infine, la tensione di uscita al termine della fase può essere ricavata come
V
(2)
out = V
(2)
n + V
(2)
Ct
=
=
C1
Ct
(
V
(1)
1 − V (2)2
)
+
(
1 +
C1
Ct
)(
V (2)n − V (1)n
)
Si osserva quindi che la differenza dei segnali di ingresso venga amplificata in
uscita di un fattore C1/Ct, e che i campioni di rumore e offset di A2 vengano
sottratti in uscita. Questa è chiaramente una implementazione della tecnica CDS.
Come introdotto nel Sezione 2.1.1, il guadagno finito degli amplificatori operazio-
ni induce un errore nei coefficienti di guadagno dell’intero circuito SC. Ricaviamo
quindi questo errore per l’amplificatore appena analizzato.
In questa topologia (come anche in altri circuiti switched capacitor), al fine di ot-
tenere un accurato trasferimento di carica, è importante che le variazioni (e non il
valore assoluto) della tensione di massa virtuale dell’amplificatore si mantenga-
no le più piccole possibili tra le due fasi di funzionamento.
Consideriamo l’amplificatore A2 privo di offset e rumore, e i due segnali di in-
gresso costanti. Durante la prima fase l’uscita viene forzata a zero per via della
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richiusura a buffer di A2. Per questo motivo la variazione dell’uscita tra una fase
e l’altra è proprio V (2)out e pertanto la conseguente variazione della Vin (ossia la dif-
ferenza di potenziale tra i due ingressi di A2) è pari a V
(2)
out /A, con A il guadagno
in continua dell’amplificatore A2. Questo significa che le variazioni della massa
virtuale tra le due fasi sono pari a V (2)out /A e pertanto ci si aspetta un errore dell’or-
dine di 1/A sul fattore di amplificazione C1/Ct.
Nella fase 1 Ct si scarica completamente e V
(1)
in = 0. Nella fase 2 Ct riceve da C1
la carica
C1Vs + C1V
(2)
in
e imposta la tensione di uscita al valore
V
(2)
out = V
(2)
in +
C1
Ct
Vs +
C1
Ct
V
(2)
in =
=
C1
Ct
Vs −
(
1 +
C1
Ct
)
V
(2)
out
A
dalla quale
V
(2)
out
Vs
=
C1/Ct
1 +
(
1 +
C1
Ct
)
1
A
≈ C1
Ct
(
1−
(
1 +
C1
Ct
)
1
A
)
e pertanto l’errore relativo sul guadagno è
εA =
(
1 +
C1
Ct
)
1
A
È possibile ridurre questo errore con lo schema di Figura 4.4, tramite l’aggiunta
di una capacità Ch in uscita ad A2.
Analizziamo quindi l’azione della capacità Ch. Essenzialmente essa impedisce
che l’uscita vada a zero durante la fase 1, in quanto la campiona al termine del-
la fase 2 e poi la mantiene fra ingresso e uscita di A2 durante la fase 1, assicu-
rando la reazione negativa. In Figura 4.5 è riportato il circuito nelle due fasi di
funzionamento.
Considerando che nella fase 1 Ch assorbe una carica trascurabile, l’uscita si man-
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Figura 4.4: Amplificatore SC CDS con capacità di tenuta
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Figura 4.5: Circuito di Figura 4.4 in (a) fase 1 e (b) fase 2
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tiene costante a meno di una tensione di errore tra gli ingressi dell’amplificatore
e precisamente in uscita si avrà una variazione pari a
∆Vout = Vn − Vout
A
− C1
Ch
∆V1
nella quale si evidenzia anche che durante la fase 1 l’amplificatore è in configura-
zione invertente e quindi le variazioni di V1 si ripercuotono in uscita moltiplicate
per −C1/Ch.
Nell’ipotesi di corto circuito virtuale, gli effetti sul segnale e sul rumore sono
identici a quelli del caso di Figura 4.2. Analizziamo quindi solo l’errore dovuto al
guadagno finito, supponendo il circuito a regime e senza rumore.
Nella fase 2 C1 trasferisce a Ct la variazione di carica dovuta alla variazione del-
l’ingresso. Nella fase 1 Ct si scarica cedendo nuovamente a C1 tutta la carica
assorbita nella fase precedente. Quindi possiamo dire che, a regime, la carica di
C1 è tutta e solo quella ceduta da Ct e pertanto in Ch non scorre corrente nella
fase 1. Questo comporta che la tensione ai capi di Ch si mantiene costante fra le
due fasi e pari al valore dell’uscita nella fase 2. Ciò permette di scrivere
V
(1)
out = V
(2)
out − V (1)in ⇒ V (2)out − V (1)out = V (1)in
ossia che la variazione dell’uscita tra le due fasi è limitata alla sola differenza di
potenziale tra gli ingressi dell’amplificatore, che è dell’ordine di Vout/A.
A questo punto possiamo concludere che, essendo le variazioni dell’uscita tra
una fase e l’altra dell’ordine di Vout/A, le relative variazioni sulla massa virtuale
sono dell’ordine di Vout/A2, per cui (svolgendo conti simili a quanto fatto in pre-
cedenza) l’errore relativo sul guadagno dell’amplificatore SC sarà dell’ordine di
1/A2:
εA =
(
1 +
C1
Ct
)
1
A2
Tra l’amplificatore di Figura 4.1 e quelli di Figura 4.2 e Figura 4.4 esiste una dif-
ferenza sostanziale nella modalità in cui i due segnali di ingresso V1 e V2 ven-
gono campionati. Il loro campionamento in due fasi differenti porta ad ottenere
un CMRR che si degrada molto velocemente all’aumentare della frequenza, li-
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mitandone l’uso come amplificatore differenziale solo in quei casi in cui il modo
comune degli ingressi sia costante o contenga al massimo componenti di disturbo
a bassa frequenza. Il loro campionamento simultaneo e successiva connessione
in serie dei condensatori C1 e C2 della topologia di Figura 4.1, risolve questo in-
conveniente. La trattazione approfondita di questo aspetto esula dallo scopo del
presente elaborato, e pertanto la si rimanda ad un lavoro precedente [7, p. 28-32].
A questo punto continuiamo l’analisi del circuito di Figura 4.1, prendendo in esa-
me l’introduzione dell’amplificatore A1 chiuso ad integratore.
Nella fase 1, la carica del condensatore Ct contiene l’informazione del segnale.
Invece di farlo scaricare verso massa, esso viene collegato al nodo di massa vir-
tuale dell’amplificatore A1, in modo da sfruttare la sua carica per una ulteriore
elaborazione. Dato che A1 costituisce, insieme a Cf , un integratore di Miller, esso
accumulerà la carica di segnale ceduta da Ct, generando in uscita l’integrale tem-
po discreto della differenza degli ingressi Vs = V2 − V1. Il circuito è mostrato in
Figura 4.6 nelle sue due fasi di funzionamento
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Figura 4.6: Circuito di Figura 4.1 in (a) fase 1 e (b) fase 2
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Il modo in cui questo operazionale è costituito permette che la tecnica CDS venga
applicata, oltre che all’amplificatore A2, anche ad A1. Per proseguire in questa
analisi possiamo considerare i singoli condensatori lungo il percorso del segnale
uno alla volta, ricavando il loro comportamento (e quello della relativa variazione
di carica) nelle diverse fasi.
Per i condensatori di ingresso C1 e C2 possiamo scrivere
V
(1)
C1
= V
(1)
1 − V (1)n2 e V
(1)
C2
= V
(1)
2
Nella fase 2 essi sono collegati in serie, e la caduta di tensione ai loro capi do-
vrà risultare nulla. Per calcolare la variazione di carica conseguente alla loro
connessione è necessario ricavare la differenza di potenziale ai capi della serie
nell’instante in cui essi vengono collegati insieme1. Semplicemente essa sarà
V
(i)
Cs
=
(
V
(1)
1 − V (1)2
)
+
(
V (2)n2 − V (1)n2
)
e pertanto la variazione di carica sarà
∆q = −Cs
(
V
(1)
1 − V (1)2
)
− Cs
(
V (2)n2 − V (1)n2
)
dove Cs = (C1C2)/(C1 + C2).
La carica ∆q viene iniettata in Ct durante la fase 2. Quindi, relativamente alle due
fasi possiamo scrivere
V
(1)
Ct
= V (1)n1 − V (1)n2
V
(2)
Ct
= V
(1)
Ct
− ∆q
Ct
=
(
V (1)n1 − V (1)n2
)
+
Cs
Ct
(
V
(1)
1 − V (1)2
)
+
Cs
Ct
(
V (2)n2 − V (1)n2
)
Nella fase 1 del successivo periodo di clock 2 Ct trasferisce a Cf una carica dovuta
alla variazione della tensione ai suoi capi tra la fase 2 e la fase 1N. Questa carica
1Possiamo chiamare questo istante “fase intermedia i”
2Chiamiamo la fase 1 del successivo periodo di clock come fase 1N
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vale
∆QCt = Ct
(
V
(1N)
Ct
− V (2)Ct
)
=
= Cs
(
V
(1)
2 − V (1)1
)
− Cs
(
V (2)n2 − V (1)n2
)
+
Ct
(
V (1N)n1 − V (1)n1
)
− Ct
(
V (1N)n2 − V (1)n2
)
Infine, la tensione di uscita è data dalla somma tra la tensione ai capi di Cf e
la Vn1 , pertanto possiamo scrivere che, ad ogni periodo di clock, l’uscita viene
aggiornata secondo la relazione
V
(1N)
out = V
(1)
out +
(
V (1N)n1 − V (1)n1
)
+
(
V
(1N)
Cf
− V (1)Cf
)
=
= V
(1)
out +
Cs
Cf
(
V
(1)
2 − V (1)1
)
− Cs
Cf
(
V (2)n2 − V (1)n2
)
+(
1 +
Ct
Cf
)(
V (1N)n1 − V (1)n1
)
− Ct
Cf
(
V (1N)n2 − V (1)n2
)
Si osserva quindi che il circuito si comporta da integratore nei confronti del segna-
le. L’offset e il rumore di entrambi gli amplificatori invece non vengono integrati,
ma ad essere integrata è solo la differenza tra un loro campione e il successivo.
Ciò implica la cancellazione dell’offset e delle componenti di rumore correlate,
ossia quelle relative al rumore flicker.
Si osserva che la capacità Ct non influenza l’uscita. L’azione di questo condensa-
tore è limitata al trasferimento della carica dalle capacità C1 e C2 verso Cf .
Inoltre, dato che a regime la carica acquistata da C1 e Ct in una fase è uguale a
quella ceduta nell’altra, la funzione svolta dalla Ch è identica a quanto discusso
in precedenza.
Una peculiarità importante di questo oggetto è che esso è in grado di fornire un’u-
scita sempre valida, durante tutto il periodo di clock. Ciò è dovuto al fatto che
l’operazione di integrazione viene effettuata da un integratore tempo continuo, il
quale, durante la fase 2, mantiene l’uscita al valore presente.
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Guadagno in continua
Ricaviamo ora il guadagno statico dell’amplificatore. A regime, in presenza di
un segnale d’ingresso in continua, tutte le tensioni oscillano tra i valori che esse
assumono nelle due fasi. La carica assorbita da ogni condensatore in una fase
viene rilasciata nell’altra e le tensioni ai loro capi non cambiano tra un ciclo di
clock e l’altro. L’uscita si mantiene quindi costante. Inoltre Ch limita le variazioni
della Vout2 ad una Vin2.
Dalla fase 1 alla fase 2 la tensione ai capi diC2 si mantiene a V2, mentre la tensione
al terminale positivo di C1 varia di V2 − V1. Poiché la VC1 si mantiene costante, la
tensione in ingresso ad A2 varierà della stessa quantità
V
(2)
in2 − V (1)in2 = V2 − V1
Nel passaggio dalla fase 2 alla successiva fase 1, la tensione di uscita di A2 varia
di una V (1)in2 , in quanto Ch mantiene il valore di V
(2)
out2
V
(1)
out2 − V (2)out2 = V (1)in2
da cui
V
(1)
in2 = −A2
(
V
(1)
in2 − V (2)in2
)
= A2 (V2 − V1)
e
V
(2)
out2 = V
(1)
out2 − V (1)in2
= −A2V (1)in2 − V (1)in2
= −A2
(
1 +
1
A2
)
V
(1)
in2
= −A22
(
1 +
1
A2
)
(V2 − V1)
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La tensione in ingresso all’amplificatore A1 sarà invece
Vin1 = V
(1)
in2 + VCt
= V
(1)
in2 +
(
V
(2)
out2 − V (2)in2
)
= −
(
V
(2)
in2 − V (1)in2
)
+ V
(2)
out2
= − (V2 − V1)−A22
(
1 +
1
A2
)
(V2 − V1)
= −A22
[
1 +
1
A2
(
1 +
1
A2
)]
(V2 − V1)
Infine
Vout = −A1Vin1 = A22A1
[
1 +
1
A2
(
1 +
1
A2
)]
(V2 − V1)
Pertanto il guadagno in continua risulta essere
A = A22A1
[
1 +
1
A2
(
1 +
1
A2
)]
≈ A22A1
Pur essendo costituito da due stadi, per effetto della Ch l’amplificatore si compor-
ta come se fosse un tre stadi.
4.2 Amplificatori a singolo ingresso
Nella topologia appena analizzata, e come spesso accade per molti circuiti swit-
ched capacitor, si può osservare che gli amplificatori operazionali sono montati
in configurazione invertente, con il terminale non invertente tenuto ad una ten-
sione di riferimento. Per questo motivo, in queste applicazioni l’uso di uno sta-
dio di ingresso differenziale può non essere strettamente necessario. Dato che
il segnale deve essere solo amplificato ed invertito, è sufficiente utilizzare degli
amplificatori a singolo ingresso.
In un amplificatore operazionale con ingresso differenziale è possibile fissare la
tensione di riferimento ad un valore arbitrario (entro i limiti del modo comune
di ingresso). Questo valore costituirà poi il potenziale al nodo di massa virtuale.
Per gli amplificatori a singolo ingresso, questo valore non può essere scelto, ma è
fissato dalla polarizzazione interna dello stadio.
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Nei casi in cui sia richiesta la presenza di un nodo a quel determinato potenziale
di riferimento, esso dovrà essere generato esternamente. Ad esempio, nel circui-
to di Figura 4.1, la capacità Ch nella fase 2 deve essere connessa ad un potenziale
che sia prossimo al potenziale di ingresso dell’amplificatore A2.
Questa tensione ausiliaria può essere ottenuta tramite un amplificatore aggiun-
tivo il cui ingresso è cortocircuitato con l’uscita, come mostrato in Figura 4.7b.
Ciò è possibile perché il potenziale di riferimento di un amplificatore a singolo
ingresso coincide con il valore di tensione per il quale Vin = Vout = Vinv.
Linearizzando la caratteristica dell’amplificatore intorno al punto di riposo Vin =
Vinv possiamo scrivere
Vout = −A (Vin − Vinv) + Vinv con A =
∣∣∣∣dVoutdVin
∣∣∣∣
Vin=Vinv
Considerando anche gli errori di processo, il valore di Vin = Vout differirà dalla
Vinv nominale di una quantità Vio, del tutto equivalente all’offset di un amplifica-
tore differenziale. Pertanto, la tensione da applicare in ingresso in modo che in
uscita si ottenga Vinv, sarà in realtà Vinv + Vio.
Includendo anche gli effetti del rumore prodotto in uscita dall’amplificatore, tra-
mite un generatore posto in serie all’ingresso, possiamo scrivere
Vout = −A (Vin − Vinv − Vn) + Vinv
dove Vn include gli effetti sia dell’offset che del rumore.
Quest’ultima equazione dimostra l’equivalenza tra un amplificatore a singolo in-
gresso e un amplificatore operazionale con ingresso non invertente fissato a Vinv
(Figura 4.7). Questo permette di analizzare un circuito che utilizza amplifica-
tori a singolo ingresso in maniera equivalente a come si farebbe se essi fossero
operazionali ordinari.
Per l’amplificatore di Figura 4.1, il valore statico della tensione di riferimento
non influenza in alcun modo l’uscita. Infatti, ad influenzare l’uscita è solo la
differenza della tensione al nodo di massa virtuale con un campione precedente,
per cui il valore continuo viene reiettato. Per questo motivo, nei calcoli, è possibile
considerare a zero il valore della tensione di riposo in ingresso agli amplificatori.
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Figura 4.7: Equivalenza tra un amplificatore a singolo ingresso (a) e un amplificatore
differenziale (c) il cui ingresso non invertente si trova ad una tensione di riferimento
generata da un amplificatore a singolo ingresso chiuso a buffer (b)
Rispetto all’utilizzo di amplificatori operazionali, gli amplificatori a singolo in-
gresso consentono di ottenere, a parità di consumo di potenza e prestazioni, una
occupazione di area decisamente inferiore.
4.3 Inverter in classe AB
Nella precedente implementazione dell’amplificatore operazionale switched ca-
pacitor, gli amplificatori A1 e A2 sono costituiti da due amplificatori inverter ba-
sed, ossia uno stadio singolo costituito da un MOS in configurazione source co-
mune. Questa scelta ha portato alla realizzazione di un opamp eccezionalmente
compatto, low voltage e low power (teoricamente privo di offset e rumore 1/f ).
Uno svantaggio è che l’amplificatore di uscita risulta essere un classe A, e quindi
la massima corrente di uscita è limitata alla sola corrente di polarizzazione dello
stadio. Per questo motivo l’intero opamp si presta male ad essere utilizzato per
pilotare bassi carichi resistivi o grandi carichi capacitivi.
In questo lavoro di tesi si è voluto realizzare un amplificatore a singolo ingresso
ed in classe AB, con il quale superare le limitazioni della soluzione precedente
qualora lo si utilizzi come amplificatore di uscita A1. L’amplificatore A2, invece,
resta invariato rispetto alla soluzione precedente.
L’amplificatore in questione deve anche soddisfare il requisito essenziale di poter
lavorare a basse tensioni di alimentazioni.
Generalmente il metodo più largamente utilizzato quando si vuole realizzare un
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amplificatore operazionale CMOS in classe AB, è quello proposto da Monticelli
[8]. Nonostante sia un’ottima soluzione sotto diversi punti di vista, essa non per-
mette di essere utilizzata per applicazioni low voltage spinte. Infatti richiede che
la minima tensione di alimentazione Vdd sia pari a due VGS più una tensione di
overdrive.
Una soluzione a questo problema (che deriva direttamente da quella di Monti-
celli) è quella proposta da J. H. Huijsing [9]. In Figura 4.8 è riportato lo sche-
ma circuitale completo dell’amplificatore implementato, realizzato seguendo la
proposta sopra indicata.
Andiamo ad analizzare gli elementi essenziali di questo oggetto, per compren-
derne il suo funzionamento. La polarizzazione in classe AB dello stadio di uscita,
costituito dai transistoriM1 eM2, viene effettuata da due blocchi che chiameremo
class AB controller e selettore di minima corrente.
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Figura 4.8: Schema circuitale dell’amplificatore a singolo ingresso in classe AB
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4.3.1 Class AB controller
Prendiamo in considerazione la porzione di circuito costituita dai transistoriM5÷
M10, riportata in modo semplificato in Figura 4.9
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M
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V
dd
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d
V
out1
V
out2
V
K
I
5
I
10
rd
10
Figura 4.9: Schema circuitale semplificato del class AB controller
Questo circuito rappresenta un amplificatore con due uscite in tensione, Vout1
e Vout2, e due diversi ingressi. Il primo ingresso è la tensione differenziale Vd
applicata ai gate di M6 e M7; il secondo è la corrente I53, schematizzata come un
generatore di corrente ideale.
Supponiamo il caso ideale di transistori uguali a coppie, M6 = M7 e M8 = M9.
Possiamo riassumere il funzionamento nel modo seguente:
• con I5 fissata, deve valere I6 + I7 = I5
– se Vd = 0 si avrà I6 = I7
3Per indicare la corrente di drain di un transistore si farà uso del solo pedice numerico relativo
a quel dato transistore, considerando implicito il pedice D
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– se Vd 6= 0 si avrà I6 = αI5 e I7 = (1 − α)I5. Considerato che
I6 = I8, I7 = I9 e che VGS8 = VGS9, la differenza tra le due correnti
comporterà una separazione tra le Vout di uscita (Vout1 verso Vdd e Vout2
verso ground o viceversa)
• con Vd fissata il circuito si comporta da amplificatore cascode. A riposo si
ha I5 = I10. Consideriamo inoltre gm6|7|8|9 = gm rd6|7|8|9 = rd
– se I5 aumenta di una quantità ∆I5, allora il source di M8 (e M9) si alza
di un valore ∆I5 · rd10, il che determina un contemporaneo aumento
di Vout1 e Vout2 di una quantità pari a ∆I5 · rd10 · gm · rd
– se I5 diminuisce accade l’esatto opposto
Le Vout in questione corrispondono alle tensioni di gate dei due transistori di
uscita. Possiamo pertanto concludere che agendo sulla tensione Vd del class AB
controller si impone lo split in tensione che i due transistori devono avere e, di
conseguenza, impostare la loro polarizzazione in classe AB.
Facendo riferimento alla Figura 4.8 si evince che le variazioni della I3 si ripercuo-
tono (attraverso lo specchio M4 −M5) direttamente sulla I5. Pertanto è proprio il
segnale di ingresso che va ad agire sulle variazioni di questa corrente, pilotando
M1 o M2 a seconda del semiperiodo di lavoro. È chiaro, quindi, che i transistori
M1÷M10 costituiscono il sistema di amplificazione a due stadi di questo circuito.
Bisogna osservare che, per via della presenza della pseudo coppia differenziale
M3−M8|9, il guadagno del primo stadio non è quello di un cascode, bensì quello
di uno stadio semplice. Per questo motivo il guadagno di tutto l’amplificatore
sarà dell’ordine di (gm · rd)2, ossia circa 80dB.
4.3.2 Selettore di minima corrente
I transistori che costituiscono il selettore di minima corrente (M13 ÷M16) coope-
rano con il class AB controller facendo in modo di imporre la corretta corrente
ai due transistori di uscita, sia nel punto di riposo, sia in presenza di segnale di
ingresso.
In Figura 4.10 è riportata una porzione dello schema dell’amplificatore, eviden-
ziando il selettore di minima corrente e i principali transistori di ausilio.
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Figura 4.10: Porzione dello schema circuitale dell’amplificatore, con in evidenza il
selettore di minima corrente
M16 misura la corrente di M2, mentre M13 quella di M1. Per la spiegazione che
segue, consideriamo M13 = M1 e M16 = M2. I16, che è la corrente di uscita
del selettore di minima corrente, scorre in M17, il quale pilota il transistore di
controllo M7. Il class AB controller regola il potenziale ai gate di M1 e M2 in
modo tale che la corrente di M17 sia sempre uguale alla corrente di riferimento
IREF che scorre in M11.
Quando lo stadio di uscita è a riposo, le correnti diM1 eM2 sono uguali. In questa
situazione, i transistori M14, M15 e M16 devono essere dimensionati in modo che
abbiano la stessa VGS . Dato che M15 lavora generalmente nella zona lineare, i
due transistori M15 e M16 possono essere considerati un unico transistore con
lunghezza doppia. Per questo motivo la corrente di M13 e M14 è doppia rispetto
a quella di M17 (regolata ad IREF ). Quindi la corrente di riposo della coppia di
uscita sarà
IQ = 2 · IREF
Quando la corrente di M2 è grande (I2  I1), la sua VGS sarà grande e quindi
la tensione di source di M16 sarà sufficiente a far lavorare M15 in saturazione. In
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questo modo i transistori M14, M15 e M16 lavorano come uno specchio cascode
e quindi specchiano la corrente di M13 in M17. A questo punto, dato che M13
deve misurare una corrente pari a IQ/2 = IREF , il transistore inattivo M1 viene
regolato in modo che la sua corrente valga proprio questo valore.
Quando la corrente di M1 è grande (I1  I2), scorre molta corrente in M13 e
M14. L’unica soluzione che ha M15 è quella di annullare la sua VDS , portando il
source di M16 a ground. A questo punto M2 e M16 lavorano come uno specchio e
pertanto in M17 scorre la corrente di M2. Di conseguenza, la corrente di M2 viene
regolata al valore di IQ/2.
Riassumendo, la corrente che scorre nei transistori di uscita vale IQ a riposo e
IQ/2 quando essi sono totalmente inattivi.
4.3.3 Dimensionamento del circuito
L’amplificatore sviluppato corrisponde essenzialmente ad una topologia a due
stadi, che richiede una compensazione interna al nodo di uscita.
Ai fini dell’analisi per il piccolo segnale è possibile fare riferimento al circuito
equivalente di Figura 4.11. I nodi 1 e 2 sono l’uscita del primo e del secondo
stadio. I due transistori di uscita si trovano in parallelo e quindi GM2 = gm1 +
gm2. Anche le capacità e le resistenze di compensazione si trovano in parallelo,
per cui Rm = R/2 e Cm = 2Cc.
GM1 è il guadagno dello stadio di ingresso, pari a gm3.
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Figura 4.11: Circuito equivalente per piccoli segnali dell’amplificatore di Figura 4.8
C1 e C2 rappresentano la somma dei contributi di tutte le capacità al nodo di
uscita, rispettivamente, del primo e del secondo stadio.
R1 è la resistenza equivalente di uscita del primo stadio. Dato che esso può essere
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assimilato ad un amplificatore differenziale con carico a specchio di corrente, il
valore di R1 sarà dell’ordine di rd.
R2 è la resistenza di uscita del secondo stadio, equivalente a rd1||rd2.
Anche se non esiste una vera e propria coppia differenziale di ingresso, è possibi-
le considerare come tale la combinazione dei transistoriM8 edM9 ed il transistore
M3. Il gate di M3 costituirà il terminale invertente, mentre i gate di M8 ed M9 il
terminale non invertente. È chiaro a questo punto perché in Figura 4.8 il poten-
ziale su questi gate sia stato indicato come VINV . In riferimento alla discussione
della Sezione 4.2, questo valore impone il potenziale al nodo di massa virtuale
dell’opamp equivalente.
Chiaramente, il valore di VINV deve essere sufficiente a polarizzare correttamente
sia M8|9, sia M10, ossia è richiesto che
(VGS − Vth)18 = (VGS − Vth)10 + (VGS − Vth)8|9
La risposta in frequenza presenta tre poli (ω1, ω2 e ω3) e uno zero (ωZ). Sotto le
ipotesi
Cm  C1 e CL  C2
si hanno le relazioni semplificate
ω1 =
1
GM2R1R2Cm
ω2 ' GM2
CL
ω3 =
1
Rm
(
1
C1
+
1
C2
+
1
Cm
)−1
ωZ =
1
Cm
(
1
GM2
−Rm
)
La capacità di compensazione determina il pole-splitting tra i primi due poli, con-
sentendo quindi la possibilità di fissare il secondo polo oltre la unity-gain fre-
quency ω0 e ottenere un margine di fase sufficientemente grande da garantire la
stabilità in tutti i corner di processo e per un’ampio range di capacità di carico.
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Il terzo polo si trova a frequenze sufficientemente elevate da poter essere trascu-
rato in fase di progettazione.
Il valore di Rm determina la posizione dello zero. Lo si può fissare in modo da
ottenere una cancellazione polo-zero oppure porlo uguale ad 1/GM2 per manda-
re lo zero all’infinito.
Tenendo conto che il guadagno in continua è pari a
A0 = GM1R1GM2R2
è possibile definire la unity gain frequency come
ω0 = 2piGBW = A0 · ω1 = GM1
Cm
dove è stato considerato un comportamento a polo dominante dell’amplificatore,
che è proprio uno degli obiettivi della progettazione.
Ai fini del dimensionamento, può essere definita la quantità
σ =
ω2
ω0
= tan(φM )
Fissando σ = 3 (ossia ω2 = 3ω0) si ottiene approssimativamente un margine di
fase di 70◦.
Per il dimensionamento dell’amplificatore sono state seguite le seguenti specifi-
che
• Prodotto guadagno banda di circa 20MHz
• Margine di fase di 70◦
• Corrente massima di uscita uguale a 8mA con alimentazione di 1.5V
• Capacità di carico massima CL = 10pF
• Consumo massimo a riposo di circa 150µA
La corrente di riposo IQ dello stadio di uscita dipende dalla corrente IREF . Nel
particolare, però, la corrente IREF fissa la corrente di riposo nel ramo di M16 e
in quello di M13. Nell’ottica di basso consumo, è possibile scalare queste correnti
di un fattore D (dell’ordine della decina) rispetto alla IQ. Per ottenere questo è
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necessario scalare di D la molteplicità di M13 e M16 rispetto alla molteplicità di
M1 e M2.
Riassumendo, una volta fissata la corrente di riposo della coppia di uscita tramite
IQ = IoutMAX ·
(VGS − Vth)2Q
(VGS − Vth)2MAX
con (VGS − Vth)2MAX = Vdd
si ricava la corrente di riposo di M13 come
IQ13 =
IQ
D
e quella di M16 come
IQ16 =
IQ
2D
e pertanto risulta fissata anche la IREF di M11.
La corrente di riposo di M3 deriva indirettamente dalle specifiche sul prodotto
guadagno banda e sul margine di fase. Di conseguenza, anche la corrente nei
rami di M8 e M9 (pari a metà IQ3 , per l’analogia con la coppia differenziale) è
fissata.
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Generatore di forme d’onda
In questo capitolo viene presentata una nuova soluzione del DSG discusso nel-
la Sezione 1.3. Nel particolare viene proposto un nuovo sistema per la rete di
reazione che impone la tensione continua in uscita. Tale soluzione è basata sulla
struttura dell’amplificatore operazionale SC discusso nel Capitolo 4.
La necessità di una nuova soluzione nasce dal fatto che durante lo sviluppo del
precedente sistema, l’attenzione è stata focalizzata maggiormente sulla funziona-
lità del sistema, lasciando in secondo piano l’ottimizzazione di vari aspetti, quali
essenzialmente l’ingombro e la complessità generale.
Gli obiettivi della nuova soluzione sono pertanto quelli di mantenere la stessa
funzionalità e di garantire almeno le stesse prestazioni, riducendo considerevol-
mente l’occupazione di area e semplificando l’intero sistema.
Nella nuova soluzione, c’è una sostanziale differenza nel modo in cui viene gene-
rata la tensione VDAC di riferimento. L’idea è quella di eliminare il DAC switched
capacitor e sostituirlo con un DAC resistivo. La motivazione che ha spinto in pre-
cedenza verso una soluzione SC era la richiesta da specifica di una risoluzione
di 10 bit, per ottenere i quali tramite un DAC resistivo sarebbe stato richiesto un
eccessivo utilizzo di area. Ultimamente però, sono state investigate alcune pro-
poste di DAC resistor string che fanno uso di tecniche di subranging [10], con le
quali è possibile ridurre fino al 75% il numero di resistori rispetto ad un resistor
string convenzionale. Questa possibilità va ad annullare il vantaggio di un DAC
SC, eliminando di fatto la sua esigenza.
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La soluzione realizzata in questo elaborato parte dal presupposto di poter avere a
disposizione la tensione di un DAC resistivo, ma l’implementazione di quest’ul-
timo viene rimandata a lavori futuri.
La precedente soluzione faceva uso di due amplificatori operazionali completi,
con ingresso differenziale. L’amplificatore A1 era un amplificatore operaziona-
le con un uscita in classe AB, mentre A2 un OTA folded cascode convenzionale.
Abbiamo visto che, per i circuiti switched capacitor, l’uso di amplificatori con in-
gresso differenziale non sia strettamente necessario. Nella nuova soluzione essi
sono pertanto sostituiti con due amplificatori a singolo ingresso e, nel dettaglio,
vengono utilizzati l’inverter in classe AB discusso nella Sezione 4.3 per realizza-
re l’integratore di uscita, mentre un semplice stadio source comune cascode per
realizzare l’amplificatore in ingresso. Queste due sostituzioni comportano una
sostanziale riduzione dell’ingombro complessivo del sistema.
Prima di analizzare la nuova soluzione, vediamo a cosa è dovuta la sua semplifi-
cazione rispetto alla precedente.
Riprendendo la discussione della Sezione 1.3.3, abbiamo visto che il funziona-
mento della rete si suddivide in 4 fasi. Seppur questa suddivisione sia sufficiente
ad analizzare il comportamento del circuito, in realtà le fasi di funzionamento
effettive sono un numero maggiore. Innanzi tutto, tra le fasi 2 e 3 viene introdot-
ta una ulteriore fase di sicurezza. Durante questa fase l’amplificatore A2 viene
lasciato ad anello aperto, e solo successivamente viene connessa la CT a cavallo
tra ingresso e uscita. In questo modo si annulla l’eventualità di scaricare invo-
lontariamente tale capacità a causa di sovrapposizioni indesiderate dei segnali di
controllo.
Altre fasi aggiuntive vengono introdotte tra la fase 4 e la 1 del ciclo successivo.
Esse sono essenzialmente fasi di ritardo, necessarie affinché la distanza tempo-
rale degli istanti tc1 e tc2 sia uguale a mezzo periodo della sinusoide. Questo è
una conseguenza del fatto che i segnali di controllo vengono generati in modo
sincrono a partire da un unico clock di sistema. Ogni singola fase può durare un
multiplo intero della frequenza di clock, e ognuna di esse avrà la stessa durata.
Come si evince dalla Figura 1.14 le prime 3 fasi hanno a disposizione solo mez-
zo periodo della sinusoide, mentre il secondo semiperiodo è totalmente dedicato
alla fase 4. Per far sì che la fase 4 duri quanto la somma delle fasi precedenti, è
chiaramente necessario aggiungere delle fasi di ritardo.
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Questa complicazione impone un limite sulla massima frequenza della sinusoide
per la quale è possibile effettuare un controllo della tensione continua. Nel caso
limite in cui ogni fase duri un singolo periodo di clock, saranno necessari otto
periodi per un singolo ciclo di controllo della tensione continua (quattro adibiti
alle fasi 1, 2 e 3 e quattro per la fase 4). Per questo motivo la frequenza massima
della sinusoide per la quale è possibile realizzare il controllo della componente
continua equivale a fCK/8. Purtroppo però, la massima frequenza sintetizzabile
(ricordando il funzionamento dell’array di capacità) è pari a fCK/2, nel caso in
cui tutti i condensatori vengano fatti commutare contemporaneamente.
La nuova soluzione ha, come vedremo, un funzionamento reale basato su 4 fasi,
bilanciate in modo tale che per ogni semiperiodo della sinusoide si abbiano 2 fa-
si. Questo permette in modo intrinseco di far si che la distanza tra tc1 e tc2 sia
uguale a mezzo periodo della sinusoide, senza la necessità di fasi aggiuntive di
ritardo. In questo modo, nel caso limite in cui una fase duri un periodo di clock,
sono necessari solo quattro periodi per un ciclo completo di controllo. Pertanto la
massima frequenza della sinusoide per la quale è possibile realizzare il controllo
della tensione continua viene incrementata a fCK/4.
Quanto appena esposto consente, come gradita conseguenza, di semplificare an-
che la rete digitale per la generazione dei segnali di controllo degli switch.
5.1 Rete per il controllo della tensione continua
In Figura 5.1 è riportato lo schema della nuova rete per il controllo della tensio-
ne continua. L’uscita dell’array di capacità adibito alla generazione del segnale
sinusoidale, viene collegata al nodo S, ossia all’ingresso dell’integratore tempo
continuo. Considerando anche che l’array non è stato modificato, risulta chia-
ro che il modo in cui la tensione sinusoidale viene generata resta perfettamente
identico a quello della realizzazione precedente.
Il fatto che l’inverter in classe AB abbia un guadagno in continua di circa 80dB,
costituisce una caratteristica superflua nel caso dell’amplificatore operazionale
SC, in quanto, come si è visto, il suo guadagno complessivo risulta dell’ordine di
A2
2 ·A1 e pertanto un guadagno di 40dB sarebbe sufficiente.
Nel caso del generatore di segnali sinusoidali, invece, l’elevato guadagno del sud-
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detto amplificatore è un requisito essenziale, proprio per il fatto che questo am-
plificatore riceve direttamente al suo ingresso i pacchetti di carica da integrare
per la generazione della sinusoide. L’elevato guadagno consente di mantenere
basso l’errore sulla funzione di trasferimento dell’integratore, rendendo ideale il
suo comportamento. In generale quando l’amplificatore operazionale chiuso ad
integratore ha un basso guadagno si parla di leaky integrator, il quale presenta
una funzione di trasferimento di tipo passa basso.
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Figura 5.1: Circuito switched capacitor che costituisce la nuova rete di feedback per il
controllo della tensione continua
Dalla figura si osserva che la struttura della rete è analoga a quella dell’amplifica-
tore di Figura 4.1. Pertanto il meccanismo di funzionamento della tecnica CDS e
la funzione della capacità Ch sono perfettamente uguali a quanto discusso in pre-
cedenza. Possiamo quindi andare ad analizzare la rete trascurando questi aspetti.
Ricordiamo che la funzione di questo circuito è quella di fare in modo che la com-
ponente continua del segnale di uscita equivalga, a regime, al valore VDAC . In
Figura 5.3 è riportata la configurazione della rete nelle 4 fasi di funzionamento,
la cui successione temporale rispetto ad un periodo della sinusoide è indicata in
Figura 5.2.
Nella fase 1 la capacità Cu1 viene fatta commutare da VDAC a Vout, mentre la
Cu2 resta a VDAC . Nella fase 2 la Cu1 viene staccata da Vout, prelevando il pri-
mo campione della sinusoide, e lasciata flottante. Nella fase 3 la Cu2 viene fatta
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Figura 5.2: Successione delle fasi di funzionamento della rete in relazione ad un periodo
della sinusoide generata
commutare su Vout, mentre la Cu1 resta ancora flottante. Nella fase 4 entrambe le
capacità vengono connesse a VDAC , mentre Ct viene disconnessa dall’ingresso di
A1 e portata sull’uscita di A2. In questo modo Ct riceve una carica da Cu1 e Cu2
dovuta alla variazione di tensione ai loro capi. Chiamando con “tc1” l’inizio della
fase 2 e con “tc2” l’inizio della fase 4, possiamo scrivere queste cariche come
∆QCu1 = Cu1 (VDAC − Vout(tc1)) e ∆QCu2 = Cu2 (VDAC − Vout(tc2))
e quindi la tensione ai capi di Ct nella fase 4 è pari a
V
(4)
Ct =
Cu1
Ct
(Vout(tc1)− VDAC) + Cu2
Ct
(Vout(tc2)− VDAC) =
=
Cu1Vout(tc1) + Cu2Vout(tc2)− (Cu1 + Cu2)VDAC
Ct
Nella fase 1 del successivo periodo di clock, la capacità Ct viene connessa nuova-
mente all’ingresso dell’integratore producendo in uscita una variazione (conside-
rando Cu1 = Cu2 = Cu) pari a
∆Vout = −2Cu
Cf
(
Vout(tc1) + Vout(tc2)
2
− VDAC
)
la quale è identica all’equazione 1.5. Quindi anche in questo caso, facendo sì che
la differenza tc2− tc1 sia uguale a metà periodo della sinusoide, la quantità ∆Vout
risulterà proporzionale alla differenza tra la componente continua della sinusoide
e la tensione VDAC , facendo in modo che l’una tenda asintoticamente all’altra.
Prendiamo in considerazione solo la componente continua della tensione di usci-
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Figura 5.3: Circuito di Figura 5.1 nelle 3 fasi
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ta, che, per semplicità, sarà indicata sempre con Vout. In termini di cicli di conver-
sione, possiamo scrivere
Vout(k) = Vout(k − 1) + 2Cu
Cf
(VDAC(k − 1)− Vout(k − 1))
=
(
1− 2Cu
Cf
)
Vout(k − 1) + 2Cu
Cf
VDAC(k − 1) (5.1)
Questa equazione mette in relazione la componente continua con la tensione tar-
get del DAC per un particolare ciclo di conversione k. Vogliamo dimostrare che,
per k → ∞, la Vout(k) tende asintoticamente a VDAC . Per fare questo possiamo
utilizzare il teorema del valore finale, secondo il quale
lim
k→∞
Vout(k) = lim
z→1
(
1− z−1)Vout(z)
Dobbiamo quindi riscrivere l’espressione 5.1 nel dominio della trasformata z
Vout(z) =
(
1− 2Cu
Cf
)
Vout(z) z
−1 +
2Cu
Cf
VDAC(z)
z−1
1− z−1
da cui
Vout(z) =
2Cu
Cf
VDAC(z)
z−1
1− z−1
1−
(
1− 2Cu
Cf
)
z−1
Applicando il teorema otteniamo il risultato desiderato
lim
k→∞
Vout(k) = lim
z→1
(1− z−1)
2Cu
Cf
VDAC(z)
z−1
1− z−1
1−
(
1− 2Cu
Cf
)
z−1

=
2Cu
Cf
VDAC(z)
2Cu
Cf
= VDAC(z)
Deve essere osservato che, mantenendo a ground tutte le capacità dell’array sinu-
soidale, il sistema di reazione può essere utilizzato per generare differenti forme
d’onda (tra cui rampe di tensione), semplicemente variando la tensione VDAC .
Prendiamo in esame l’inizio delle fasi 1 e 3. In corrispondenza di questi istanti
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il terminale positivo delle capacità Cu commuta da VDAC a Vout. Ricordando la
discussione del Capitolo 3, durante queste commutazioni è possibile incorrere
nel problema della formazione di glitch sulla tensione Vout, i quali andrebbero ad
alterare fortemente le caratteristiche della sinusoide.
In riferimento alla Figura 5.2, per evitare la formazione dei glitch, è indispensabile
che le commutazioni si abbiano in corrispondenza dei puntiA e C, in quanto solo
in quei punti la Vout è uguale al valor medio della sinusoide, ossia è uguale, a
regime, alla VDAC . Detto in altre parole, commutando in corrispondenza di A e
C, il terminale positivo delle Cu si sposta tra due nodi che a regime si trovano allo
stesso potenziale.
Un altro aspetto fondamentale di questa rete è relativo all’intervallo di tempo per
il quale le capacità Cu sono collegate alla tensione di uscita. Si potrebbe pensare
che una fase di funzionamento risulti in eccesso, in quanto si potrebbe far com-
mutare entrambe le Cu durante la fase 1, eliminando quindi la fase 3. In questo
modo, il tempo per il quale la Cu1 resta connessa alla Vout sarà inferiore a quello
per cui lo è la Cu2. Al contrario, la fase 3 è fondamentale perché è importante che
questo intervallo di tempo sia uguale per entrambe le capacità.
Durante una singola fase la tensione di uscita varia e il valore campionato dal-
le capacità Cu (nel momento in cui esse vengono disconnesse dalla Vout) dipende
dalla resistenza che esse si ritrovano in serie e dal tempo che hanno avuto a dispo-
sizione per caricarsi e, in generale, può differire dal valore della Vout nell’istante di
commutazione. Pertanto, considerando perfettamente bilanciati i due rami delle
Cu, è necessario uguagliare l’intervallo di tempo per il quale le due capacità sono
connesse alla Vout, in modo che i due valori che esse campionano siano simmetrici
rispetto al valor medio, e quindi che la loro semisomma sia sempre pari al valor
medio stesso.
5.1.1 AmplificatoreA2
Come detto in precedenza, l’amplificatore A2 è costituito da un singolo stadio
cascode, riportato in Figura 5.4. La scelta della configurazione cascode rispetto
ad un source comune semplice risiede nel fatto che il suo più elevato guadagno
permette di recuperare velocemente il corto circuito virtuale anche nei casi limite
in cui la sua tensione di uscita subisce forti variazioni.
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Figura 5.4: Amplificatore a singolo ingresso folded cascode
Essendo uno stadio in classe A, la corrente massima erogabile in uscita corrispon-
de alla corrente di polarizzazione IQ. Essa è stata ricavata considerando il caso
peggiore in cui A2 deve caricare la capacità Ct. Nella fase 4 abbiamo
∆VCt = 2
Cu
Ct
(Vmv − VDAC)
Il caso peggiore viene individuato dal massimo salto in tensione che Ct può spe-
rimentare e dal tempo che essa ha a disposizione per caricarsi. Il più grande salto
in tensione si ha nella situazione in cui Vmv vale la massima VDAC sintetizzabile
dal DAC, mentre la VDAC stessa viene portata al minimo valore possibile. Questa
escursione corrisponde alla massima differenza tra le due tensioni del bandgap,
che da specifiche equivale a 2.8V .
(Vmv − VDAC) = VbgMAX
Il caso peggiore riguardo al tempo a disposizione si ha quando la fase 4 dura un
singolo periodo di clock, la cui frequenza è fissata da specifiche a 10MHz.
Imponendo la relazione approssimata
VbgMAX
∆t
=
IQ
Ct
si può ricavare il valore della corrente di riposo dell’amplificatore, da regolare poi
con l’ausilio del simulatore.
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La tensione VINV di questo stadio corrisponde alla tensione gate-source del tran-
sistore di ingresso.
Per il funzionamento del sistema, vi è la necessità di generare una tensione di ri-
ferimento pari proprio a VINV , a cui collegare la capacità Ch durante la fase 4. A
questo scopo è stato utilizzato uno stadio cascode ausiliare, con ingresso e uscita
cortocircuitati.
Inoltre, è necessario che le VINV dei due amplificatoriA1 eA2 siano uguali. Come
abbiamo visto, la tensione di inversione dell’amplificatore invertente classe AB è
uguale al potenziale sui gate diM8 eM9. Per ottenere quanto richiesto è possibile
eliminare il ramo M18 −M19 e collegare i gate di M8 e M9 alla tensione di uscita
dell’amplificatore cascode ausiliare.
Di conseguenza è necessario dimensionare la VGS dei due amplificatori cascode
(A2 e quello ausiliare) in modo che risulti sufficiente a polarizzare correttamente
i transistori M8|9 e M10 dell’inverter classe AB.
5.2 Dimensionamento delle capacità
In questa sezione discuteremo del rapporto di capacità 2Cu/Cf , e di come il suo
valore conduca ad avere dei tradeoff tra il tempo di assestamento e il rumore in
uscita della rete.
L’equazione 5.1 può essere riscritta nella forma generica
Vout(k) = A Vout(k − 1) +B VDAC(k − 1) (5.2)
con
A = 1− 2Cu
Cf
e B =
2Cu
Cf
Risposta al gradino
Considerando il sistema rappresentato dalla 5.2, vogliamo anzitutto ricavare la
sua risposta al gradino e per farlo possiamo utilizzare la trasformata Z. La fun-
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zione di trasferimento del sistema nel dominio Z è
H(z) =
B
z −A
la quale, moltiplicata per la trasformata Z della funzione a gradino u(k) di am-
piezza VDAC restituisce
Vout(z) = H(z) Z {VDAC u(k)} = B
z −A
z
z − 1VDAC
Applicando la trasformata inversa si ottiene la risposta al gradino
Vout(k) =
B
1−AVDAC
(
1−Ak
)
u(k − 1)
= VDAC
(
1−Ak
)
u(k − 1)
dove u(k − 1) è la funzione a gradino discreta traslata di un ciclo di conversione.
Stabilità
Il parametro A definisce la stabilità del sistema. Infatti, applicando il criterio di
Jury alla funzione di trasferimento H(z) si ottiene che |A| < 1 e quindi∣∣∣∣1− 2CuCf
∣∣∣∣ < 1 ⇒ 0 < 2CuCf < 2
Pertanto, a seconda dei valori di Cu/Cf all’interno dell’intervallo ammesso, A
può essere nullo, positivo o negativo.
Tempo di assestamento
Se A = 0 (Figura 5.5(a)) la risposta al gradino diventa
Vout(k) = VDAC u(k − 1)
la quale indica che il sistema si porta a regime in un singolo ciclo di conversione.
SeA è positivo (0 < A < 1) (Figura 5.5(b)), per k tendente all’infinito, 1−Ak tende
ad 1 con un andamento esponenziale, e quindi saranno necessari più cicli per
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raggiungere la condizione di regime. Il numero di cicli necessari per raggiungere
la tensione target con un errore relativo εr dipende dal valore diA e in particolare,
quanto più A è grande, tanto più sarà grande il numero di cicli necessari. Infatti
l’errore relativo è pari a
εr =
|Vout − VDAC |
VDAC
=
∣∣VDAC − VDACAk − VDAC∣∣
VDAC
=
∣∣∣Ak∣∣∣
A questo punto, il numero di cicli di conversione necessari a Vout per raggiungere
il valore finale con un errore εr è
k =
ln εr
ln |A| + 1
che quindi aumenta all’aumentare di A.
Se A è negativo (−1 < A < 0) (Figura 5.5(c)), la Vout raggiunge il valore finale con
un andamento oscillatorio smorzato. Il comportamento oscillatorio è dovuto al
fatto che per valori negativi di A è possibile scrivere Ak = |Ak| cos(kpi). Anche in
questo caso, al crescere del modulo di A, cresce il numero di cicli necessari.
In conclusione, la risposta più veloce si ottiene quando A = 0, ossia quando∣∣∣∣1− 2CuCf
∣∣∣∣ = 0 ⇒ 2CuCf = 1
Figura 5.5: Risposta al gradino per tre diversi valori del parametro A
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Rumore
Come abbiamo visto, sfruttando la tecnica CDS, il contributo di rumore in uscita
dovuto agli amplificatori della rete consiste in differenze tra campioni di rumore
presi in istanti diversi. Ciò comporta una cancellazione delle componenti di ru-
more correlate, ossia quelle a basse frequenze. Tuttavia, quando il rumore viene
campionato si ha l’effetto di noise foldover.
Tramite il parametroA è possibile migliorare le performance di rumore della rete,
in quanto esso impone la frequenza di taglio del filtro passa basso che processa il
rumore tempo discreto, cioè proprio le componenti di rumore che si generano dal
campionamento delle sorgenti equivalenti tempo continue in ingresso agli ampli-
ficatori operazionali che compaiono nello schema. Siccome queste componenti
sono proprio quelle che subiscono foldover, è importante controllare la frequenza
del filtro per minimizzare il rumore in uscita.
Un filtro passa basso del primo ordine implementato utilizzando un integratore
tempo discreto, può essere modellato, per frequenze di funzionamento inferiori
alla frequenza di clock f  fck, come un filtro passa basso tempo continuo.
L’equazione che modella un filtro tempo discreto è
y = (1− w) y z−1 + w x z−1 (5.3)
dove y è l’uscita e x l’ingresso.
Considerando che ωp è la pulsazione di taglio del filtro tempo continuo, la fre-
quenza di taglio del filtro tempo discreto risulta essere
fp =
ωp
2pi
=
w
2pi
fck
Riscrivendo la 5.3 in termini di cicli
y(k) = (1− w) y(k − 1) + w x(k − 1)
e confrontandola con l’equazione 5.1, si può osservare cheA = 1−w. La frequen-
za di taglio della rete sarà quindi uguale a
fp =
w
2pi
fck =
1−A
2pi
fck
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Pertanto tramite il valore di A è possibile fissare la frequenza di taglio. In parti-
colare possiamo scrivere che per A = 0
fp0 =
fck
2pi
Per valori positivi diA la frequenza di taglio è più piccola di fp0, mentre per valori
negativi sarà più grande. Pertanto la migliore performance in termini di rumore
si ha per il più grande valore che A può assumere rispettando la condizione di
stabilità.
Quanto esposto si traduce in∣∣∣∣1− 2CuCf
∣∣∣∣→ 1 ⇒ 2CuCf → 0
Tradeoff tra tempo di assestamento e rumore
Riassumendo, il parametro A deve essere zero se si vuole ottimizzare la risposta
della rete, mentre deve essere il più grande valore permesso dalla condizione di
stabilità se si vuole minimizzare il rumore in uscita. Valori negativi di A, invece,
non portano alcun vantaggio né in termini di tempo di assestamento né in termini
di rumore.
Quanto esposto in questa sezione può essere applicato in modo del tutto equiva-
lente anche all’amplificatore operazionale SC del Capitolo 4. Dato che si tratta un
amplificatore operazionale, l’aspetto da prediligere è certamente quello di mas-
simizzare la velocità di risposta e pertanto, in questo caso, il parametro A deve
essere zero, in modo che il sistema si porti a regime in un singolo ciclo di clock.
Per quanto riguarda il generatore di segnali sinusoidali, invece, non è importante
che la componente continua si porti a regime nel minor tempo possibile e pertanto
si ha la possibilità di ricercare il miglior tradeoff tra tempo di assestamento e
rumore.
La scelta dei valori da assegnare alle capacità non è semplice e ci si deve avvalere
dell’ausilio del simulatore. Valori grandi consentiranno certamente di ottenere
un rumore KT/C piccolo. Al contempo, però, bisogna tenere in considerazione
l’ingombro e il consumo dinamico di potenza. Quest’ultimo è legato al fatto che
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durante il normale funzionamento del circuito le capacità vengono continuamen-
te caricate e scaricate, e quanto più è grande la capacità, tanto più sarà elevata la
corrente richiesta.
Capacità Ct e Ch
La capacità Ct condiziona la densità spettrale di rumore bianco prodotta dal cir-
cuito, attraverso il rapporto Ct/Cf [7]. Sarebbe desiderabile avere Ct < Cf in
modo da ridurne l’effetto. Tuttavia, la capacità Ct, assieme alla Ch, influenza
anche il comportamento non lineare in transitorio della rete, in quanto influisce
sulla saturazione dello stadio di ingresso.
La ricerca analitica di un ottimo sotto entrambi i punti di vista, e che inoltre mi-
nimizzi l’ingombro, non è possibile e pertanto anche in questo caso ci si deve
avvalere dell’ausilio del simulatore.
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Simulazioni
In questo capitolo sono riportati i risultati delle simulazioni effettuate tramite il
software Cadence Virtuoso. Tutte le architetture sono state implementate in tec-
nologia CMOS UMC 0.18µm. Il processo mette a disposizione vari tipi di tran-
sistor, differenziati per tensione di soglia (regular, low-voltage, zero-voltage) e mas-
sima tensione sostenibile tra gate e pozzetti (1.8V e 3.3V ). I transistori utilizzati
sono di tipo regular 3.3V .
6.1 Inverter in classe AB
In questa sezione viene riportata la caratterizzazione dell’amplificatore a singolo
ingresso in classe AB, progettato seguendo le specifiche di Sezione 4.3.3.
Corrente di cortocircuito in uscita
In Figura 6.1 sono riportati gli andamenti delle correnti di cortocircuito in uscita
al variare della tensione di ingresso, nei casi di alimentazione Vdd a 1.5V (a) e
3.3V (b). Dai risultati si ricava che la massima corrente erogabile/assorbibile è
pari a 8mA nel caso di alimentazione a 1.5V e di circa 40mA per alimentazione
3.3V . In quest’ultimo caso si evidenzia una asimmetria tra la massima corrente
erogabile e la massima assorbibile.
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(a)
(b)
Figura 6.1: Corrente di cortocircuito in uscita dell’inverter in classe AB al variare della
tensione di ingresso per alimentazione di (a) 1.5V e (b) 3.3V
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Risposta in frequenza
La Figura 6.2 mostra la risposta in frequenza dell’amplificatore in modulo e fase.
Le simulazioni sono state effettuate con una capacità di carico pari a 10pF . L’am-
plificatore presenta un prodotto guadagno banda di 18.47MHz e un margine di
fase di circa 61 gradi. Il guadagno in continua è di circa 87dB. Queste performan-
ce sono ottenute con un consumo di corrente di circa 170µA.
(a)
(b)
Figura 6.2: (a) Modulo e (b) fase della risposta in Frequenza dell’inverter in classe AB
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Rumore
In Figura 6.3 è riportato l’andamento della densità spettrale di rumore in uscita.
Si osserva che la frequenza di corner del rumore flicker è intorno a 10kHz. La
densità spettrale di rumore nella zona piatta è di circa 60nV/
√
Hz. Per ottenere
questi risultati ci si è avvalsi degli strumenti di analisi del rumore messi a dispo-
sizione da Virtuoso. Nel particolare, sono stati individuati i vari transistori che
contribuivano maggiormente al rumore flicker totale e, in modo iterativo, è stata
via via aumentata la loro area fino ad ottenere il risultato desiderato.
Figura 6.3: Densità spettrale di potenza del rumore in uscita dell’inverter in classe AB
6.2 Amplificatore operazionale SC
Le capacità dell’amplificatore sono state dimensionate in modo che Cs/Cf = 1, il
che consente al sistema di andare a regime, almeno idealmente, in un solo ciclo di
clock. Partendo dai risultati ottenuti in [7], sono stati fissati i valori delle capacità
Cs = Cf = 2.5pF , da cui C1 = C2 = 5pF . Inoltre Ct = 4.25pF e Ch = 5.75pF , con
i quali si ottiene un buon compromesso tra rumore e comportamento non lineare
in transitorio.
I segnali di controllo degli switch sono stati generati utilizzando la rete digitale
di Figura 6.4, in modo da ottenere due segnali di clock non sovrapposti.
76
Capitolo 6 Simulazioni
Φ
1
Φ
2
Ck
Figura 6.4: Rete digitale per la generazione dei due segnali di clock non sovrapposti
Risposta al transitorio
Nelle Figure 6.7b e 6.7a è riportata la risposta al gradino dell’amplificatore chiuso
a guadagno unitario. Per fck = 100kHz il sistema riesce ad andare a regime in
un tempo trascurabile rispetto al periodo di campionamento. Con fck = 1MHz
invece si hanno dei transitori esponenziali, ma nonostante questo l’amplificatore
è in grado di portarsi a regime con un offset indipendente dalla frequenza.
Il fatto che, anche con Cs/Cf = 1, l’errore non venga annullato in un singolo
ciclo di clock è essenzialmente dovuto alla saturazione del primo stadio e alle
singolarità introdotte dagli switch negli anelli di reazione interni.
Figura 6.5: Risposta dell’amplificatore operazionale SC ad un gradino di ampiezza
300mV con fck = 100kHz e Vdd = 1.5V
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Figura 6.6: Risposta dell’amplificatore operazionale SC ad un gradino di ampiezza
300mV con fck = 1MHz e Vdd = 1.5V
6.2.1 Simulazioni agli stati stazionari
Nei circuiti switched capacitor lo stato di regime del circuito, in assenza di se-
gnale, oscilla periodicamente a causa del clock applicato. L’analisi di rumore e
di piccolo segnale possono essere effettuate in due passi: si calcola prima la solu-
zione stazionaria a regime e in assenza di segnale in ingresso, si linearizzano poi
le equazioni del circuito attorno alla traiettoria determinata, si applica un picco-
lo segnale (oppure il rumore) e se ne determina la risposta risolvendo il sistema
tempo variante, ma lineare, ottenuto. La tecnica appena descritta è denominata
PSS-shooting, e quindi un metodo di tipo shooting è adatto alla determinazione
del punto di lavoro tempo variante. Il simulatore SpectreRF mette a disposizione
questo tipo di analisi tramite le simulazioni Periodic Steady State (PSS).
Rumore
Accoppiando la simulazione PSS ad una analisi di rumore PNOISE (Periodic Noi-
se Analysis) è possibile valutare direttamente la densità spettrale del rumore ge-
nerato dall’amplificatore. A causa del ripiegamento del rumore a larga banda,
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per valutare la densità spettrale in uscita, occorre considerare il contributo di un
numero sufficiente di bande laterali. Per determinare questo numero si parte da
un valore per cui la simulazione sia ragionevolmente breve e lo si aumenta finché
la variazione relativa della densità spettrale non scende al di sotto di una soglia
prestabilita. In Figura 6.7 è riportata la densità spettrale di rumore in uscita nel
caso in cui la frequenza di clock sia 1MHz (a) oppure 100kHz (b).
Si osserva che la frequenza di corner del rumore flicker risulta inferiore ad 1Hz
in entrambi i casi, denotando l’efficacia della tecnica CDS.
(a)
(b)
Figura 6.7: Densità spettrale di potenza del rumore in uscita dell’amplificatore
operazionale SC con (a) fck = 1MHz e (b) fck = 100kHz
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6.3 Generatore di segnali sinusoidali
Le capacità sono state dimensionate in modo che 2Cu/Cf = 1/4, ottenendo A
positivo. Sapendo che la capacità complessiva dell’array è pari a C0 = 3.5pF , i
valori delle altre capacità sono stati fissati a: Cu1 = Cu2 = 1.75pF , Cf = 14pF ,
Ct = Ch = 3.5pF .
Per le simulazioni del generatore di segnali sinusoidali sono necessari
1. Una tensione di riferimento VDAC , che costituirà la tensione target della
componente continua del segnale di uscita
2. I segnali di controllo degli switch dell’array di capacità per la generazione
del profilo della sinusoide
3. I segnali di controllo degli switch della rete di reazione per il controllo della
tensione continua
Per quanto riguarda il punto 1, come precedentemente esposto, l’implementazio-
ne del DAC resistivo viene rimandata a lavori futuri. Pertanto, in modo da poter
eseguire le simulazioni si è fatto uso di una rete ideale che simuli il comporta-
mento di un DAC resistivo. Tale rete è riportata in Figura 6.8, tramite la quale
è possibile variare il valore di VDAC tra i due rail di alimentazione variando il
parametro “K”.
V
dd
V
DAC
R K
R (1-K)
Figura 6.8: Rete equivalente che simula il comportamento di un DAC resistivo
Per quanto riguarda il punto 2, rispetto alla soluzione precedente, in questo lavo-
ro non sono stati modificati né l’array di capacità né la modalità di generazione
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della sinusoide, e pertanto anche la rete digitale per la generazione dei segnali
di controllo dell’array è rimasta invariata. La macchina digitale è stata descritta
in VHDL, perciò, per poter simulare l’intero sistema, sono necessarie simulazioni
di tipo analog-mixed signal (AMS). Nei casi in cui la generazione della sinusoide
non è necessaria, e si vuole simulare solo il comportamento della rete di reazione,
è possibile utilizzare le simulazioni classiche.
Per quanto riguarda il punto 3, si è fatto uso di un insieme di generatori di segnale
ideali. Si rimanda a lavori futuri lo sviluppo di una rete digitale dedicata, da
integrare a quella già sviluppata.
Risposta al gradino
Nelle Figure 6.9 e 6.10 sono riportate le risposte della rete ad un gradino imposto
dalla VDAC , rispettivamente nei casi di alimentazione a 1.5V e 3.3V e con una
frequenza di clock pari a 10MHz. In entrambi i casi l’ampiezza del gradino è la
massima desiderabile, ossia Vdd− 200mV , e dai grafici risulta evidente che la rete
riesce a raggiungere i rail senza problemi. È facile osservare che sono necessari
più cicli di conversione per raggiungere il valore di regime.
Generazione della sinusoide
La Figura 6.11 riporta il segnale sinusoidale in uscita dal sistema, avendo impo-
sto una tensione target VDAC pari a 1.65V con Vdd = 3.3V . Per la generazione
della sinusoide sono stati utilizzati 128 campioni, tramite i quali si ottiene una
frequenza pari a
fs =
fck
nsample
=
10MHz
128
= 78.125kHZ
Il periodo di questa sinusoide corrisponde poi al periodo di una singola fase di
conversione della rete di reazione. Anche da questa figura è evidente come la
rete abbia bisogno di più cicli per portare la componente continua al valore di
regime. In Figura 6.12 è riportato un ingrandimento della sinusoide, una volta
che il sistema è arrivato a regime.
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DAC
Figura 6.9: Risposta della rete di reazione ad un gradino della VDAC di ampiezza 1.3V ,
con fck = 10MHz e Vdd = 1.5V
DAC
Figura 6.10: Risposta della rete di reazione ad un gradino della VDAC di ampiezza 3.1V ,
con fck = 10MHz e Vdd = 1.5V
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Figura 6.11: Uscita del sistema ricavata con 128 campioni, tensione VDAC = 1.65V e
Vdd = 3.3V
Figura 6.12: Ingrandimento di un periodo della sinusoide di Figura 6.11
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Simulazioni Montecarlo e di variazione della temperatura
Per caratterizzare la robustezza del sistema di reazione nei confronti delle varia-
zioni di processo e degli errori di matching, sono state effettuate varie simula-
zioni Montecarlo. In Figura 6.13 sono riportati i casi di 20 realizzazioni, in cui il
circuito è alimentato a 1.5V (a) e 3.3V (b) e la tensione target è pari a Vdd/2. Dalle
simulazioni emerge il corretto funzionamento del sistema di reazione.
(a)
(b)
Figura 6.13: Risultato di una simulazione Montecarlo della rete di reazione alimentata a
(a) 1.5V e (b) 3.3V
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Il circuito è stato caratterizzato anche nei riguardi della variazione di temperatura
nel range militare −55◦C ÷ 125◦C. In Figura 6.14 è riportata la risposta ad un
gradino della VDAC per diversi valori di temperatura nel suddetto range.
DAC
Figura 6.14: Risultato di una simulazione al transitorio con temperatura variabile della
rete di reazione alimentata a 3.3V
Si osserva che, dopo una prima fase in cui il sistema risente dei diversi punti di
riposo dovuti all’influenza della temperatura, la tecnica CDS allinea le risposte
che risultano praticamente coincidenti.
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Conclusioni
In una prima fase, il lavoro di tesi ha introdotto una soluzione integrata al pro-
blema dei glitch presenti sulle tensioni campionate, da utilizzarsi ogni qualvolta
sia richiesto il mantenimento dell’integrità del segnale da campionare. Tale so-
luzione richiede solo l’utilizzo di un buffer compatto, veloce e potenzialmente
impreciso e una modifica ai segnali di controllo della rete campionatrice.
In una seconda fase è stato sviluppato un nuovo sistema integrato per la gene-
razione di forme d’onda, da utilizzare come generatore di stimoli per misure di
sensori.
È stato anzitutto progettato un amplificatore a singolo ingresso in classe AB ed in
grado di lavorare correttamente con basse tensioni di alimentazione (1.5V ).
Tale amplificatore è stato utilizzato come stadio interno di una architettura swit-
ched capacitor per la realizzazione di un amplificatore operazionale tempo conti-
nuo, compatto, low-voltage e low-power, con uscita in classe AB e privo offset e
rumore flicker.
Gli ottimi risultati ottenuti con l’amplificatore operazionale SC hanno permesso
di sfruttare il suo principio di funzionamento per lo sviluppo di un generatore di
segnali.
Partendo da una soluzione precedente, costituita da una rete di azione e una di
reazione, è stata sviluppata una nuova rete di reazione per il controllo della ten-
sione continua del segnale di uscita. La rete di azione, invece, è rimasta invariata
rispetto alla soluzione precedente in termini di architettura, ma ha beneficiato
dell’impiego del nuovo stadio invertente con uscita in classe AB.
I sistema è in grado di generare sia rampe di tensione, sia segnali sinusoidali in
un ampio range di frequenze (da 1Hz a 5MHz).
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Il segnale generato in uscita risulta privo di offset e rumore flicker. Rispetto al
precedente, il sistema realizzato mantiene le stesse funzionalità e garantisce le
stesse prestazioni e, al tempo stesso, riduce il consumo di potenza, l’ingombro e
la complessità generale.
Nonostante i risultati ottenuti siano promettenti, sono necessari ulteriori lavori
prima di poter giungere ad una soluzione finale. In primo luogo è necessario
sviluppare un DAC resistivo con una risoluzione di 10 bit, che risulti compatto
almeno quanto lo è il DAC switched capacitor della soluzione esistente.
È inoltre necessario apportare le modifiche necessarie alla rete digitale, in modo
da generare i segnali di controllo delle fasi per la nuova rete di reazione.
Infine, il sistema è stato sviluppato solo a livello di schematico. Sarà pertanto
richiesta la realizzazione di un accurato layout.
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